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Resumen
En el presente proyecto se realiza el estudio, disen˜o, construccio´n y caracterizacio´n
experimental de filtros paso banda de microondas de resonadores acoplados entre
s´ı, con acoplamientos cruzados y ceros de transmisio´n, construidos en tecnolog´ıa
de gu´ıa de ondas integrada en sustrato.
Se presenta la tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en sustrato (que es bastante
nueva) como una alternativa planar a la gu´ıa de ondas convencional. As´ı pues,
permite aunar las ventajas de las tecnolog´ıas planares (reducido taman˜o, bajo
peso y coste) y de la gu´ıa de ondas convencional (alto factor de calidad).
Plantearemos el disen˜o de dos filtros que implementan las caracter´ısticas ele´ctri-
cas dadas por la matriz de acoplos para satisfacer una respuesta de Chebyshev
generalizada con la que se pueden introducir ceros de transmisio´n. Estos ceros de
transmisio´n permiten mejorar la selectividad del filtro de manera notable.
Palabras clave: Matriz de acoplo, respuesta de Chebyshev generalizada, ceros de
transmisio´n, acoplo inductivo, acoplo capacitivo, cavidad resonante, modo TE101.

Abstract
In the present project the study, design, construction and experimental characte-
rization of pass band microwave coupled resonator filters with cross couplings and
transmission zeros built in substrate integrated waveguide technology is done.
The substrate integrated waveguide technology (which is quite new) is introduced
as a planar alternative to the conventional waveguide. Therefore, this technology
allow us to join the planar technologies advantages (reduced size, low weight and
cost) and the conventional waveguide advantage (high quality factor).
We will outline the design of two filters that implement the electric characteristics
given by de coupling matrix to satisfy a generalized Chebyshev response where
transmission zeros can be inserted. These transmission zeros allow us to improve
the filter selectivity in a notable way.
Keywords: Coupling matrix, generalized Chebyshev response, transmission ze-
ros, inductive coupling, capacitive coupling, resonant cavity, TE101 mode.
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Cap´ıtulo 1
Introduccio´n.
En la actualidad, la escasez de recursos del espectro radioele´ctrico y las crecientes
exigencias en las especificaciones a la hora de fabricar filtros, esta´n impulsando
una nueva tecnolog´ıa llamada gu´ıa de ondas integrada en sustrato (SIW - Subs-
trate Integrated Waveguide, en ingle´s), la cual, pretende imitar a una gu´ıa de
ondas sustituyendo las paredes verticales por taladros metalizados. As´ı pues, esta
tecnolog´ıa intenta aunar las bondades de las tecnolog´ıas planares y de la gu´ıa de
ondas convencional. La gu´ıa de ondas integrada en sustrato permite la realizacio´n
de filtros que presentan las siguientes caracter´ısticas:
Pe´rdidas de insercio´n bajas.
Elevados factores de calidad. Mucho mayores que los que se pueden conse-
guir con las tecnolog´ıas planares tradicionales (microstrip y coplanar).
Elevada selectividad con la inclusio´n de ceros de transmisio´n (los filtros en
esta tecnolog´ıa presentan mayor selectividad que los filtros realizados con
otras tecnolog´ıas planares).
Facilidad de integracio´n con otras tecnolog´ıas planares. Este era uno de los
principales problemas de la gu´ıa de ondas, por lo que podemos decir que la
gu´ıa de ondas integrada en sustrato surge como solucio´n.
Taman˜o y peso reducidos, lo que se traduce en un bajo coste.
En este sentido, el objetivo principal de este proyecto es el estudio, disen˜o, cons-
truccio´n y caracterizacio´n experimental de filtros paso banda de microondas de
resonadores acoplados entre s´ı, con acoplamientos cruzados y ceros de transmi-
sio´n, construidos en tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en sustrato.
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Estructura del proyecto.
En el cap´ıtulo 2 presentamos la teor´ıa ba´sica sobre filtros. Mostramos las diferen-
tes funciones de transferencia que podemos conseguir, entre la que destacamos la
respuesta de Chebyshev generalizada por ser la utilizada en el disen˜o de nuestros
filtros, y se presentan las transformaciones necesarias para generalizar la estruc-
tura de un filtro paso banda de manera que pueda ser implementado en cualquier
tecnolog´ıa.
En el cap´ıtulo 3 desarrollamos el me´todo que se emplea para obtener la repre-
sentacio´n ele´ctrica de un filtro gene´rico. A continuacio´n, presentamos la teor´ıa
necesaria sobre resonadores acoplados que nos permite conocer co´mo calcular
el factor de acoplo y extraer el factor de calidad externo de una estructura de
microondas.
En el cap´ıtulo 4 profundizamos en las tecnolog´ıas que vamos a emplear en la cons-
truccio´n de nuestros filtros. Presentamos la gu´ıa de ondas integrada en sustrato
como una gu´ıa equivalente a la gu´ıa de ondas convencional bajo ciertas restric-
ciones y estudiamos los para´metros de disen˜o necesarios para crear un filtro paso
banda implementado con cavidades en tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en
sustrato.
En el cap´ıtulo 5 presentamos el proceso que seguimos para el disen˜o y construccio´n
de un filtro paso banda con ceros de transmisio´n. A continuacio´n, se presentan
los resultados obtenidos con los disen˜os realizados.
En el cap´ıtulo 6 mostramos las conclusiones que sacamos de la realizacio´n de
este proyecto y se especifican las posibles futuras l´ıneas de investigacio´n para
continuar con el desarrollo del presente proyecto.
Cap´ıtulo 2
Teor´ıa de filtros.
En este cap´ıtulo se expondra´n los conceptos ba´sicos y la teor´ıa necesaria para la
implementacio´n de filtros. Partiremos de la descripcio´n de las diferentes funcio-
nes de transferencia que se pueden implementar, haciendo uso del me´todo de las
pe´rdidas de insercio´n [1], para a continuacio´n desarrollar en mayor profundidad
aquellos aspectos ma´s relevantes en los que nos apoyamos para el disen˜o de un
filtro paso banda con elementos distribuidos. La idea es partir de las especificacio-
nes paso banda, de las que se obtienen las especificaciones paso bajo, para acabar
con la construccio´n de un filtro paso banda basado en resonadores acoplados.
As´ı pues, los pasos a seguir son los siguientes:
1. Eleccio´n de los para´metros del filtro.
2. Disen˜o del prototipo paso bajo con elementos concentrados segu´n la res-
puesta (funcio´n de transferencia) deseada.
3. Generalizacio´n del prototipo paso bajo con inversores de inmitancia.
4. Transformacio´n paso bajo - paso banda.
5. Realizacio´n del filtro paso banda con elementos distribuidos a partir del
disen˜o con elementos concentrados.
Por lo tanto, a lo largo de este cap´ıtulo iremos desarrollando los diferentes as-
pectos de la teor´ıa de filtros que nos permitan cumplimentar los pasos descritos
anteriormente.
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2.1. Disen˜o de filtros por el me´todo de las pe´rdi-
das de insercio´n.
Si desearamos disen˜ar un filtro ideal, e´ste deber´ıa tener unas pe´rdidas de insercio´n
nulas en la banda de paso, una atenuacio´n infinita en la banda atenuada y una
respuesta de fase lineal en la banda de paso para evitar distorsio´n. Por supuesto,
este filtro es irrealizable, por lo que debemos llegar a un compromiso que nos
permita satisfacer aquellas caracter´ısticas que ma´s nos interesen.
En este sentido, el me´todo de las pe´rdidas de insercio´n permite tener un mayor
grado de control sobre las caracter´ısticas de amplitud y de fase en la banda de
paso, as´ı como en la banda atenuada, que el me´todo de disen˜o de filtros por medio
de los para´metros imagen (ve´ase [1]). Ma´s adelante veremos diferentes funciones
de transferencia que permiten primar ciertas caracter´ısticas frente a otras.
2.1.1. Definiciones generales.
En el me´todo de las pe´rdidas de insercio´n, la respuesta del filtro viene definida
por medio de sus pe´rdidas de insercio´n LA, o power loss ratio, PLR
1:
PLR =
Potencia disponible en la fuente
Potencia entregada a la carga
=
Pinc
Pload
=
1
1− |Γ(w)|2 (2.1)
Tal y como viene indicado en [2] (adema´s de en [1]), |Γ(w)|2 es una funcio´n par en
w y por lo tanto puede ser expresada como polinomio en w2. As´ı pues, podemos
escribir:
|Γ(w)|2 = M(w
2)
M(w2) +N(w2)
(2.2)
donde M y N son polinomios reales en w2. Sustituyendo en 2.1, obtenemos:
PLR = 1 +
M(w2)
N(w2)
(2.3)
1Es equivalente la denominacio´n de pe´rdidas de insercio´n o power loss ratio para un cua-
dripolo sin pe´rdidas, si bien ma´s adelante cuando nos refiramos a las pe´rdidas de insercio´n se
aplicara´ la notacio´n LA.
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Por lo tanto, para que un filtro sea realizable f´ısicamente, sus pe´rdidas de insercio´n
tienen que venir definidas de la forma 2.3. Si la fuente y la carga esta´n adaptadas,
las pe´rdidas de insercio´n pueden verse como el inverso del para´metro de dispersio´n
|S21|2 y, por lo tanto, podemos utilizar e´ste para definir la funcio´n de transferencia
de una red (filtro) de dos puertos como la descripcio´n matema´tica de la respuesta
del filtro, tal y como se hace en [3]. De este modo, el mo´dulo de la funcio´n de
transferencia al cuadrado de una red pasiva y sin pe´rdidas se puede definir como:
|S21(jΩ)|2 = 1
1 + ε2F 2N(Ω)
(2.4)
donde ε es la constante de rizado, FN(Ω) representa la funcio´n caracter´ıstica del
filtro y Ω es la variable de frecuencia del prototipo paso bajo que presenta una
frecuencia de corte Ω = Ωc para Ωc = 1 (rad/s).
Para una red lineal e invariante en el tiempo, la funcio´n de transferencia puede
ser definida como una funcio´n racional de la forma:
S21(s) =
N(s)
D(s)
(2.5)
donde N(s) y D(s) son polinomios en la variable compleja de frecuencia s =
σ + jΩ.
Para una funcio´n de transferencia dada por 2.4, las pe´rdidas de insercio´n LA(Ω)
de un filtro pueden ser calculadas como:
LA(Ω) = 10 log
1
|S21(jΩ)|2
dB (2.6)
Para una red de dos puertos pasiva y sin pe´rdidas tenemos que |S11|2 + |S21|2 = 1.
Por lo tanto, podemos definir las pe´rdidas de retorno del filtro como:
LR(Ω) = 10 log [1− |S21(jΩ)|2 ]dB (2.7)
Si podemos expresar la funcio´n de transferencia del filtro como se indica en 2.5,
la respuesta en fase del filtro puede hallarse como:
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φ21 = Arg S21(jΩ) (2.8)
Y de acuerdo a esta definicio´n, el retardo de grupo de la red puede ser calculado
como:
τd(Ω) =
dφ21(Ω)
−dΩ (2.9)
donde φ21(Ω) esta´ en radianes y Ω esta´ en radianes por segundo.
Cabe decir adema´s, que el plano complejo (σ,Ω) donde se define la funcio´n de
transferencia del filtro, presenta un eje horizontal (σ) llamado eje real y un eje
vertical (jΩ) llamado eje imaginario. Ambos ejes forman el tambie´n denominado
plano-s y los valores de s para los que la funcio´n vale cero son llamados ceros de
la funcio´n, mientras que los valores de s para los que la funcio´n tiende a infinito
son denominados polos de la funcio´n. Es decir, que los ceros de S21(s) son las
ra´ıces del numerador N(s) y los polos de S21(s) son las ra´ıces del denominador
D(s).
Estos polos sera´n las frecuencias naturales del filtro cuya respuesta es descrita
por S21(s). Para que el filtro sea estable, dichos polos han de distribuirse sobre
el eje imaginario o en el semiplano izquierdo del plano-s (se dice que D(s) es un
polinomio de Hurwitz [4]), pues de lo contrario la respuesta ser´ıa la propia de
un oscilador y no de una red pasiva. Por su parte, N(s) puede tener sus ceros,
llamados ceros de transmisio´n del filtro, por todo el plano complejo siempre que
e´stos aparezcan en parejas sime´tricas respecto al eje jΩ (±σ+ jΩ) o en el eje jΩ.
2.1.2. Tipos de filtros.
En esta seccio´n veremos los diferentes tipos de filtros que podemos realizar para
conseguir una cierta respuesta, es decir, para implementar la funcio´n de trans-
ferencia deseada. Se estudiara´ el prototipo paso bajo de los filtros ya que es el
punto de partida en el proceso de s´ıntesis de un filtro. El prototipo paso bajo de
un filtro se define, en general, como un filtro paso bajo cuyos elementos tienen
valores normalizados para que la resistencia o la conductancia de la fuente tenga
como valor la unidad (g0 = 1) y la frecuencia angular de corte sea tambie´n la
unidad (Ωc = 1 rad/s). Despue´s, por medio de una transformacio´n de frecuencias
(tal y como se vera´ en el siguiente apartado) se puede mapear la respuesta del
filtro con frecuencia de corte Ωc = 1 a la frecuencia deseada.
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Figura 2.1: Respuesta paso bajo del filtro de Butterworth.
Respuesta paso bajo de un filtro de Butterworth.
El mo´dulo de la funcio´n de transferencia al cuadrado de un filtro de Butterworth
que presenta unas pe´rdidas de insercio´n LA = 3,01dB a la frecuencia de corte
Ωc = 1 viene dado por:
|S21(jΩ)|2 = 1
1 + Ω2N
(2.10)
donde N es el orden o grado del filtro, el cual corresponde con el nu´mero de
elementos reactivos que se necesitan para el disen˜o del prototipo paso bajo del
filtro. Este tipo de respuesta es tambie´n denominada como maximalmente plana,
ya que el mo´dulo de la funcio´n de transferencia al cuadrado definida en 2.10 posee
(2N - 1) derivadas en Ωc = 0. Por lo tanto, existe una aproximacio´n maximal-
mente plana respecto al filtro ideal en el entorno de Ω = 0, pero esta respuesta se
va deteriorando conforme nos acercamos a la frecuencia de corte Ωc, tal y como
puede observarse en la figura 2.1. As´ı pues, un filtro de Butterworth proporciona
la respuesta ma´s plana posible en la banda de paso para un orden del filtro dado
y su atenuacio´n para Ω >> Ωc es de 20N dB/de´cada.
Es posible encontrar una funcio´n de transferencia racional construida a partir de
2.10 y es:
S21(s) =
1
N∏
i=1
(s− si)
(2.11)
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Figura 2.2: Distribucio´n de los polos en un filtro de Butterworth.
donde
si = j exp
[
(2i− 1)pi
2N
]
(2.12)
Como puede observarse, no existe la posibilidad de insertar ceros finitos de trans-
misio´n para este tipo de respuesta, por lo que todos los ceros de transmisio´n se
encuentran en el infinito. Adema´s, los polos si se encuentran equiespaciados en
el semiplano izquierdo del c´ırculo unidad (|si| = 1 y Arg si = (2i − 1)pi/2N) tal
y como puede verse en la figura 2.2.
Dos posibles disen˜os con elementos concentrados para este tipo de filtros deno-
minados todo polos, ya que como podemos ver el numerador de la ecuacio´n 2.11
es un 1, vienen representados en la figura 2.3. Ambas formas pueden ser usadas
indistintamente puesto que son duales. Vemos pues, que donde en una aparece
una inductancia serie, en la otra hay una capacitancia en paralelo y viceversa.
La resistencia de la fuente se define como g0 y la resistencia de carga se define
como gN+1. La unidades de los valores de g vienen dados en henrios para las
inductancias, faradios para las capacitancias y ohmios para las resistencias.
El orden del filtro, que se denota con la letra N, puede ser determinado en funcio´n
de la atenuacio´n mı´nima en la banda atenuada (LAs dB para Ω = Ωs siendo
Ωs > 1) por medio de la siguiente fo´rmula:
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Figura 2.3: Prototipo paso bajo para filtros todo polos con (a) una red en escalera
y (b) su dual.
N ≥ log(10
0,1LAs − 1)
2 log Ωs
(2.13)
Del mismo modo, el orden necesario para el filtro puede ser obtenido por medio
de gra´ficas, tal y como se indica en [1]. Adema´s, los valores gi de los elementos
del filtro pueden ser obtenidos por medio de las ecuaciones que aparecen en [3] o
por medio de tablas que aparecen en mu´ltiples libros como [1, 2, 3].
Respuesta paso bajo de un filtro de Chebyshev.
La respuesta de Chebychev exhibe equirrizado en la banda de paso y una respuesta
maximalmente plana en la banda atenuada, tal y como se muestra en la figura
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Figura 2.4: Respuesta paso bajo del filtro de Chebyshev.
2.4. El cuadrado del valor absoluto de la funcio´n de transferencia es descrita por
la siguiente ecuacio´n:
|S21(jΩ)|2 = 1
1 + 2T 2N(Ω)
(2.14)
donde la constante de rizado  esta´ relacionada con el rizado en la banda de paso
LAr en dB de la siguiente forma:
 =
√
10
LAr
10 − 1 (2.15)
TN(Ω) es la funcio´n de Chebyshev de primer tipo de orden N, que se define como:
TN(Ω) =
cos(N cos
−1(Ω)) |Ω| ≤ 1
cosh(N cosh−1(Ω)) |Ω| ≥ 1
(2.16)
La fo´rmula general de la funcio´n de transferencia racional es la siguiente:
S21(s) =
N∏
i=1
[
η2 + sin2(ipi/N)
]1/2
N∏
i=1
(s+ si)
(2.17)
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Figura 2.5: Distribucio´n de los polos en un filtro de Chebyshev.
donde
si = j cos
[
sin−1 jη +
(2i− 1)pi
2N
]
η = sinh
(
1
N
sinh−1
1

)
De manera similar a la respuesta de Butterworth, los ceros de transmisio´n de la
funcio´n de transferencia tipo Chebyshev se encuentran en el infinito. Por lo tanto,
nos encontramos ante una funcio´n todo polos (cuyo prototipo paso bajo encaja
con la descripcio´n que se realiza en la figura 2.3), tal y como ocurr´ıa tambie´n
para el caso de filtro de Butterworth. Sin embargo, la distribucio´n de los polos
es algo diferente en este caso, si bien, siguen estando emplazados en el semiplano
izquierdo del plano-s. Dichos polos se encuentran distribuidos en una elipse cuyo
eje mayor esta´ sobre el eje jΩ con taman˜o
√
1 + η2 y cuyo eje menor esta´ sobre
el eje σ con taman˜o η. La distribucio´n de los polos puede verse en la figura 2.5.
Cabe decir adema´s que, para un filtro con respuesta de Chebyshev, su atenuacio´n
en la banda eliminada es algo mayor a frecuencias cercanas a la frecuencia de
corte que en la respuesta de Butterworth.
Los valores de los elementos del prototipo paso bajo de un filtro de Chebyshev
pueden calcularse por medio de las ecuaciones que se encuentran en [3] o por
medio de las tablas que aparecen en libros como [1, 2, 3].
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Figura 2.6: Respuesta paso bajo del filtro el´ıptico.
Para un rizado en la banda de paso de LAr dB, una atenuacio´n mı´nima en la
banda atenuada de LAs dB en Ω = Ωs y teniendo en cuenta que la frecuencia de
corte del filtro se situ´a en Ωc = 1, podemos encontrar el orden necesario para que
el filtro cumpla con las especificaciones por medio de la siguiente fo´rmula:
N ≥
cosh−1
√
100,1LAs−1
100,1LAr−1
cosh−1 Ωs
(2.18)
En comparacio´n con un filtro de Butterworth, el orden necesario en un filtro de
Chebyshev para obtener una atenuacio´n dada suele ser menor.
A veces, se especifican las pe´rdidas de retorno mı´nimas LR en la banda de paso
en vez de el rizado en la banda de paso LAr, por lo que es necesario hacer una
conversio´n. Si las pe´rdidas de retorno se definen segu´n 2.7 y las pe´rdidas mı´nimas
en la banda de paso son LR dB (LR < 0), el rizado en la banda de paso es:
LAr = −10 log
(
1− 100,1LR) dB (2.19)
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Respuesta paso bajo de un filtro el´ıptico.
La respuesta de un filtro el´ıptico exhibe equirrizado tanto en la banda de paso
como en la banda atenuada, tal y como puede verse en la figura 2.6. La funcio´n
de trasferencia para este tipo de respuesta viene dada por:
|S21(jΩ)|2 = 1
1 + 2F 2N(Ω)
(2.20)
siendo
FN(Ω) =

A
N/2∏
i=1
(Ω2i−Ω2)
N/2∏
i=1
(Ω2s/Ω2i−Ω2)
para N par
B
Ω
(N−1)/2∏
i=1
(Ω2i−Ω2)
(N−1)/2∏
i=1
(Ω2s/Ω2i−Ω2)
para N (≥ 3) impar
(2.21)
donde (0 < Ωi < 1) y Ωs > 1 representan algunas frecuencias cr´ıticas (Ωi son los
ceros de transmisio´n); A y B son constantes que deben ser definidas en funcio´n
de LAs y LAr [5]. FN(Ω) oscilara´ entre ±1 para |Ω| ≤ 1, y |FN(Ω = ±1)| = 1.
Si observamos FN(Ω) en 2.21 podemos ver que los polos y los ceros son inversa-
mente proporcionales, siendo Ωs la constante de proporcionalidad. Una propiedad
importante es que si Ωi puede ser obtenida para que FN(Ω) presente equirriza-
do en la banda de paso, automa´ticamente tendremos equirrizado en la banda
atenuada. El para´metro Ωs es la frecuencia a la cual el equirrizado de la banda
atenuada empieza. Para N par necesitamos que FN(Ωs) = A, lo cual puede usarse
para definir el mı´nimo en la banda atenuada para una constante de rizado  en
la banda de paso dada.
El prototipo paso bajo para un filtro el´ıptico puede verse en la figura 2.7. En la
primera figura se puede ver co´mo los ceros finitos de transmisio´n se introducen
gracias a la resonancia del resonador en paralelo que provoca una impedancia
infinita (circuito abierto) impidiendo la transmisio´n. Para el caso dual, puede
verse co´mo los ceros finitos de transmisio´n se producen al resonar el resonador
serie, lo que provoca un cortocircuito en esa rama y el consiguiente impedimento
a la transmisio´n de la energ´ıa.
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Figura 2.7: Prototipo paso bajo del filtro el´ıptico con (a) resonancia paralelo en
la rama serie, (b) su dual con resonancia serie en la rama paralelo.
Cabe decir que los coeficientes para ese tipo de filtros pueden obtenerse a partir
de tablas que aparecen en [3] y, de manera ma´s extensa, en [6]. En este tipo de
filtros, un Ωs menor implica mayor selectividad del filtro a cambio de reducir el
rechazo en la banda atenuada.
Respuesta paso bajo de un filtro Gaussiano.
La respuesta Gaussiana puede ser aproximada por la funcio´n racional de transfe-
rencia [5]:
S21(s) =
a0
N∑
k=0
akpk
(2.22)
donde s = σ + jΩ es la variable en frecuencia normalizada y los coeficientes se
obtienen de la siguiente forma:
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Figura 2.8: Respuesta Gaussiana: (a) amplitud y (b) retardo de grupo.
ak =
(2N − k)!
2N−kk!(N − k)! (2.23)
Esta funcio´n de transferencia presenta un retardo de grupo maximalmente plano
en torno a Ω = 0 y, por lo tanto, es considerada complementaria de la funcio´n de
transferencia de Butterworth que presentaba una respuesta maximalmente plana
en amplitud.
En la figura 2.8 podemos observar que los filtros Gaussianos presentan una po-
bre selectividad en amplitud. Al incrementar el orden del filtro N, obtenemos
una ligera mejora en la selectividad y las perdidas de insercio´n en decibelios se
aproximan a la forma Gaussiana:
LA(Ω) = 10 log e
Ω2
(2N−1)dB (2.24)
Haciendo uso de esta ecuacio´n podemos obtener el ancho de banda 3 dB como:
Ω3dB '
√
(2N − 1) ln 2 (2.25)
la cual, es una buena aproximacio´n para N ≥ 3.
Sin embargo, los filtros Gaussianos poseen un retardo de grupo bastante plano,
tal y como se ve en la figura 2.8(b), donde el retardo de grupo esta´ normalizado
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por τ0, que es el retardo a frecuencia cero y es inversamente proporcional al ancho
de banda de la banda de paso. As´ı pues, al incrementar el orden del filtro, dicho
retardo de grupo se vuelve plano sobre un rango mayor de frecuencias, lo cual,
hace interesantes este tipo de filtros.
El prototipo paso bajo para un filtro de este tipo es igual al mostrado en la figura
2.3, ya que un filtro Gaussiano tambie´n es todo polos. Los valores de los elementos
del filtro se obtienen normalmente por s´ıntesis (ve´ase [4]), aunque algunos valores
ma´s comunes pueden verse recogidos en tablas en [3].
Respuesta de Chebyshev generalizada.
Finalmente, veremos la respuesta que sera´ implementada en el disen˜o de nuestro
filtro. Esta respuesta de Chebyshev generalizada presenta rizado constante en
la banda de paso y, adema´s, permite la inclusio´n de ceros de transmisio´n y/o
ecualizacio´n (aquellos que se encuentran por parejas sime´tricas fuera del plano
s = jΩ). As´ı pues, presenta una respuesta ma´s selectiva en amplitud que un filtro
de Butterworth o de Chebyshev y no presta tanta atencio´n al retardo de grupo
como puede hacerlo un filtro Gaussiano, puesto que no es el objeto primordial de
disen˜o. Por otro lado, la respuesta el´ıptica es un caso particular de la respuesta
de Chebyshev generalizada en la que los ceros de transmisio´n dan lugar a una
banda atenuada equirrizada.
La expresio´n de un polinomio de Chebyshev de orden N es la siguiente:
TN(Ω) = cosh
[
N cosh−1(Ω)
]
(2.26)
Esta funcio´n, que ya hab´ıamos visto antes, presenta sus N polos en el infinito,
por lo que es necesario modificarla para que puedan aparecer singularidades en
frecuencias finitas. Al modificarla podemos hablar de polinomio de Chebyshev
generalizado [7] y presenta la siguiente forma:
CN(Ω) = cosh
[
N∑
k=1
cosh−1 (xk(Ω))
]
(2.27)
donde
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xk(Ω) =
Ω− 1upslopeΩz,k
1− ΩupslopeΩz,k (2.28)
siendo jΩz,k = sz,k la posicio´n del k -e´simo cero de transmisio´n en el plano comple-
jo s, que corresponde con un polo de CN(Ω). La funcio´n 2.28 presenta una serie de
caracter´ısticas que la hacen adecuada como respuesta similar a la de Chebyshev:
Para |Ω| = 1, CN(Ω) = 1
Para |Ω| < 1, CN(Ω) ≤ 1
Para |Ω| > 1, CN(Ω) > 1
Si los N ceros de transmisio´n se encuentran en el infinito, la expresio´n 2.27
se reduce a la del polinomio de Chebyshev de grado N, es decir:
xk(Ω)
∣∣∣
Ωz,k−→∞
= Ω (2.29)
CN(Ω)
∣∣∣
Ωz,k−→∞,∀k
= cosh
[
N cosh−1(Ω)
]
= TN(Ω) (2.30)
La expresio´n 2.27 es general, por lo que permite la inclusio´n de cualquier nu´mero
de ceros de transmisio´n (nz ≤ N) en cualquier posicio´n del plano complejo s. No
obstante, para que el numerador y el denominador de CN(Ω) tengan coeficientes
reales, los ceros de transmisio´n han de distribuirse de forma sime´trica respecto al
eje imaginario jΩ.
As´ı pues, la funcio´n generalizada de Chebyshev es equivalente a la que se incluye
en [8]:
CN(Ω) =

cos
[
(N − nz) cos−1(Ω) +
nz∑
k=1
| Re [cos−1(xk(Ω))] |
]
|Ω| ≤ 1
cosh
[
(N − nz) cosh−1(Ω) +
nz∑
k=1
| Re [cosh−1(xk(Ω))] |
]
Ω > 1
cosh
[
(N − nz) cosh−1(Ω)−
nz∑
k=1
| Re [cosh−1(xk(Ω))] |
]
Ω < −1
(2.31)
18 CAPI´TULO 2. TEORI´A DE FILTROS.
La funcio´n generalizada de Chebyshev que se presenta se encuentra normalizada
(presenta un rizado en la banda de paso de valor unidad) y estara´ relacionada
con la funcio´n caracter´ıstica del modelo paso bajo por medio de una constante
de desnormalizacio´n :
|K(jΩ)|2 = 2C2N(Ω) (2.32)
Gracias a la relacio´n entre la funcio´n caracter´ıstica K(jΩ) y el para´metro S21(jΩ)
del filtro, podemos obtener:
|S21(jΩ)|2 = 1
1 + |K(jΩ)|2 =
1
1 + 2C2N(jΩ)
(2.33)
de donde puede despejarse el valor de  de modo que las pe´rdidas de retorno en
la banda de paso (LR) sean las que se especifican:
 =
√
10−LR(dB)/10
1− 10−LR(dB)/10 (2.34)
Ma´s adelante, en el apartado 3.2.1 veremos co´mo se construye el polinomio gene-
ralizado de Chebyshev que permite obtener la respuesta de nuestro filtro.
2.2. Transformacio´n de frecuencia.
Hasta ahora hemos visto algunas de las diferentes respuestas que podemos obtener
con nuestro prototipo paso bajo. Si bien, e´ste viene expresado en el dominio Ω,
mientras que para la realizacio´n pra´ctica de nuestro filtro es necesario expresar su
respuesta en el dominio ω. Por otro lado, podemos desear implementar, adema´s
de un filtro paso bajo, filtros paso banda, banda eliminada o paso alto, por lo que
deberemos aplicar una transformacio´n de frecuencia para que, a partir de nuestro
prototipo paso bajo que ten´ıa la frecuencia de corte normalizada Ωc = 1, podamos
obtener un filtro con el tipo de respuesta deseada. Del mismo modo, este prototipo
paso bajo se encontraba normalizado en resistencia/conductancia de fuente g0 =
1, por lo que es necesario incluir una transformacio´n de impedancias/admitancias
para ajustar el valor g0 = 1 al que se requiera para la realizacio´n pra´ctica de
nuestro filtro.
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Para la formulacio´n de este problema denominaremos Z0 a la impedancia de la
fuente, Y0 = 1/Z0 a la admitancia de la fuente y definiremos un factor de escalado
de la impedancia γ0 de la siguiente forma:
γ0 =
{
Z0/g0 si g0 es resistencia
g0/Y0 si g0 es conductancia
(2.35)
Al aplicar este escalado de la impedancia sobre los elementos del prototipo paso
bajo no modificamos la forma de la respuesta, si bien, dichos elementos se ven
transformados de la siguiente manera:
L→ γ0L
C → C/γ0
R→ γ0R
G→ G/γ0
(2.36)
Adema´s, si g es un te´rmino gene´rico que representa a un elemento del proto-
tipo paso bajo, debido a su independencia con respecto a la transformacio´n de
frecuencia, puede aplicarse a cualquier tipo de filtro la siguiente transformacio´n
resistiva para dicho elemento:
R = γ0g si g representa a una resistencia
G =
g
γ0
si g representa a una conductancia
(2.37)
2.2.1. Transformacio´n paso bajo.
La transformacio´n de frecuencia de un prototipo paso bajo a un filtro paso bajo
pra´ctico que tiene una frecuencia de corte ωc en el eje angular de frecuencia ω
viene dada por:
Ω =
(
Ωc
ωc
)
ω (2.38)
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Figura 2.9: Transformacio´n paso bajo.
Si aplicamos esta transformacio´n junto al escalado en impedancia descrito ante-
riormente obtenemos (ve´ase figura 2.9):
L =
(
Ωc
ωc
)
γ0g si g representa una inductancia
C =
(
Ωc
ωc
)
g
γ0
si g representa una capacitancia
(2.39)
2.2.2. Transformacio´n paso alto.
Para obtener filtros paso alto con una frecuencia de corte ωc en el eje ω, la
transformacio´n apropiada es la siguiente:
Ω = −ωcΩc
ω
(2.40)
Aplicando esta transformacio´n en frecuencia al elemento reactivo g en el prototipo
paso bajo obtenemos:
jΩg → ωcΩcg
jω
(2.41)
As´ı pues, un elemento inductivo/capacitivo en el prototipo paso bajo se trans-
forma inversamente en un elemento capacitivo/inductivo en el filtro paso alto.
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Figura 2.10: Transformacio´n paso alto.
Aplicando el escalado en impedancia, la transformacio´n de elementos es la si-
guiente (ve´ase la figura 2.10):
C =
(
1
ωcΩc
)
1
γ0g
si g representa una capacitancia
L =
(
1
ωcΩc
)
γ0
g
si g representa una inductancia
(2.42)
2.2.3. Transformacio´n paso banda.
En este caso, la respuesta del prototipo paso bajo se transforma en una respuesta
paso banda con una banda de paso ω2 − ω1, siendo ω1 y ω2 los extremos de la
banda de paso. La transformacio´n de frecuencia necesaria es:
Ω =
Ωc
FBW
(
ω
ω0
− ω0
ω
)
(2.43)
siendo
FBW =
ω2 − ω1
ω0
ω0 =
√
ω1ω2
(2.44)
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Figura 2.11: Transformacio´n paso banda.
donde ω0 es denominada la frecuencia central y FBW es denominado el ancho
de banda relativo. Al aplicar esta transformacio´n de frecuencias a un elemento
reactivo g del prototipo paso bajo, obtenemos:
jΩg → jω Ωcg
FBWω0
+
1
jω
Ωcω0g
FBW
(2.45)
Podemos ver en la ecuacio´n 2.45 que un elemento inductivo/capacitivo en el
prototipo paso bajo se transforma en un resonador serie/paralelo LC en el filtro
paso banda, tal y como se observa tambie´n la figura 2.11. As´ı pues, si tenemos en
cuenta la transformacio´n de impedancias, los elementos del resonador serie (Ls,
Cs) y los elementos del resonador paralelo (Lp, Cp) quedan:
si g representa una inductancia

Ls =
(
Ωc
FBWω0
)
γ0g
Cs =
(
FBW
ω0Ωc
)
1
γ0g
si g representa una capacitancia

Cp =
(
Ωc
FBWω0
)
g
γ0
Lp =
(
FBW
ω0Ωc
)
γ0
g
(2.46)
2.2.4. Transformacio´n banda eliminada.
La transformacio´n de frecuencia a aplicar en este caso es la siguiente:
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Ω =
ΩcFBW
(ω0/ω − ω/ω0) (2.47)
Este tipo de transformacio´n es la opuesta a la paso banda, por lo tanto, un elemen-
to g inductivo/capacitivo del prototipo paso bajo se transforma en un resonador
LC paralelo/serie en el filtro banda eliminada. Los elementos son transformados
de la siguiente forma:
si g representa una inductancia

Cp =
(
1
FBWω0Ωc
)
1
γ0g
Lp =
(
ΩcFBW
ω0
)
γ0g
si g representa una capacitancia

Ls =
(
1
FBWω0Ωc
)
γ0
g
Cs =
(
ΩcFBW
ω0
)
g
γ0
(2.48)
2.3. Inversores de inmitancia.
En lo que llevamos de cap´ıtulo, hemos visto co´mo es posible definir cualquier
tipo de filtro (paso bajo, paso alto, paso banda o banda eliminada) a partir de
la respuesta (funcio´n de transferencia) deseada para el prototipo paso bajo. Sin
embargo, los elementos que han intervenido en la realizacio´n de dichos filtros son
elementos concentrados y, por lo tanto, no va´lidos para altas frecuencias en las
que el taman˜o de los componentes del circuito es comparable con la longitud de
onda λ (ve´ase [9]). As´ı pues, deberemos usar elementos distribuidos.
Es en este punto en el que resulta interesante la utilizacio´n de inversores de inmi-
tancia para aplicarlos a la teor´ıa de filtros. Como veremos en esta seccio´n, gracias
al uso de inversores de inmitancia, podremos expresar nuestro filtro paso banda
(es el tipo de filtro que se construira´) de elementos concentrados por medio de
resonadores acoplados entre s´ı, construidos estos u´ltimos por medio de elementos
distribuidos. De este modo, los inversores de inmitancia suponen un paso previo a
la realizacio´n de nuestro filtro paso banda de elementos distribuidos que permite
generalizar nuestro prototipo paso bajo de elementos concentrados.
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2.3.1. Definiciones de inversores de inmitancia.
Un inversor de inmitancia es una red rec´ıproca que puede actuar como un in-
versor de impedancia o un inversor de admitancia. Un inversor de impedancia,
idealmente, es una red de dos puertos que posee una propiedad invariante a todas
las frecuencias. De este modo, si el inversor de impedancia es cargado por una
impedancia Z2 en el puerto de salida, la impedancia Z1 que se ve desde el puerto
de entrada es:
Z1 =
K2
Z2
(2.49)
donde K es real y se define como la impedancia caracter´ıstica del inversor. Vemos
pues que si Z2 es inductiva/capacitiva, Z1 se convertira´ en capacitiva/inductiva,
por lo que el inversor presenta un desfase de ±90 grados o un mu´ltiplo impar de
esta cantidad. Los inversores de impedancia son conocidos tambie´n como inver-
sores K y su matriz de para´metros ABCD es la siguiente:
[
A B
C D
]
=
[
0 ∓jK
± 1
jK
0
]
(2.50)
Del mismo modo, un inversor ideal de admitancia es una red de dos puertos que
presenta una propiedad a todas las frecuencias de manera que si una admitancia
Y2 es conectada en un puerto, la admitancia Y1 vista desde el otro puerto es tal
que:
Y1 =
J2
Y2
(2.51)
donde J es real y se denomina admitancia caracter´ıstica del inversor. De manera
similar, un inversor de admitancia provoca un desfase de±90 grados o un mu´ltiplo
impar de esta cantidad. Los inversores de admitancia son denominados inversores
J y su matriz de para´metros ABCD es la siguiente:
[
A B
C D
]
=
[
0 ± 1
jJ
∓jJ 0
]
(2.52)
A partir de las expresiones que aparecen en 2.50 y 2.52, podemos decir que un in-
versor de impedancia es equivalente a un inversor de admitancia al darnos cuenta
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Figura 2.12: Equivalencia entre elementos concentrados y circuitos con inversores
de inmitancia.
de la relacio´n que existe entre ellos K = J−1. Por eso hablamos de inversores de
inmitancia, ya que un inversor de impedancia y un inversor de admitancia es lo
mismo.
2.3.2. Filtros con inversores de inmitancia.
Haciendo uso del ana´lisis de redes, puede comprobarse que una inductancia serie
con un inversor de impedancia a cada lado se comporta como una capacitancia
en paralelo, tal y como muestra la figura 2.12(a). Del mismo modo, una capaci-
tancia en paralelo con un inversor de admitancia a cada lado presenta el mismo
comportamiento que una inductancia en serie, tal y como se puede ver en la fi-
gura 2.12(b). Al aplicar la propiedad de dualidad que presentan los inversores de
inmitancia [7, p. 50], podemos transformar una admitancia en paralelo en una
impedancia en serie entre dos inversores ide´nticos. Identificando esta definicio´n
con el circuito de la figura 2.12(a) podemos decir que el valor de Zserie = jωL es
igual al valor de Yparalelo = jωC y por lo tanto podemos concluir que el valor de
C es igual al valor de L en los circuitos de la figura 2.12.
Adema´s, gracias al uso de los inversores, podemos cambiar los niveles de impe-
dancia o de admitancia de la red. Gracias a esto, podemos convertir un filtro en
un circuito equivalente que sea ma´s conveniente para implementarlo por medio
de estructuras de microondas.
As´ı pues, el prototipo paso bajo del filtro que se muestra en la figura 2.3 puede
convertirse a la forma que aparece en la figura 2.13, donde los valores de gi
son los valores originales de los elementos del prototipo que se ha definido con
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Figura 2.13: Prototipo paso bajo con inversores de inmitancia.
anterioridad. Los valores para los nuevos elementos (Z0, Zn+1, Lai, Y0, Yn+1 y Cai)
pueden ser escogidos de manera arbitraria y la respuesta del filtro sera´ ide´ntica a
la del prototipo original al calcular los para´metros Ki,i+1 y Ji,i+1 segu´n se indica
en las ecuaciones que aparecen en la figura 2.13.
Como, idealmente, los para´metros de los inversores de inmitancia son invarian-
tes con la frecuencia, las redes paso bajo de la figura 2.13 pueden ser fa´cilmente
transformadas a otro tipo de filtros aplicando la transformacio´n de elementos
necesaria, tal y como se describe en la seccio´n 2.2. En nuestro caso, la trans-
formacio´n deseada es la paso banda, por lo que el circuito de la figura 2.13 se
transforma en el de la figura 2.14.
La transformacio´n de elementos de la figura 2.13(a) a la figura 2.14(a) se obtiene
de la siguiente manera. Como asumimos que las impedancias de la fuente son
iguales en ambos filtros, no es necesario el escalado de la impedancia, por lo que
el factor de escalado queda γ0 = 1. Ahora, tomando Lai como un elemento g
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Figura 2.14: Filtro paso banda con inversores de inmitancia.
inductivo en la figura 2.11 y transformando los inductores serie del filtro paso
bajo en resonadores serie para el filtro paso banda, obtenemos:
Lsi =
(
Ωc
FBWω0
)
Lai
Csi =
1
ω20Lsi
(2.53)
Como se ha dicho anteriormente, los para´metros K se mantienen invariables frente
a la transformacio´n en frecuencia. Reemplazando Lai en las ecuaciones de la figura
2.13 con el valor de Lai que se puede despejar de la ecuacio´n 2.53, obtenemos las
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Figura 2.15: Filtro paso banda generalizado (incluyendo elementos distribuidos)
utilizando inversores de inmitancia.
ecuaciones de la figura 2.14(a). Haciendo la transformacio´n dual obtenemos las
ecuaciones para la figura 2.14(b).
Dos generalizaciones importantes, mostradas en la figura 2.15, se obtienen al re-
emplazar los resonadores LC compuestos por elementos concentrados [10]. Circui-
tos con elementos distribuidos pueden ser implementados por medio de cavidades
de microondas (como es nuestro caso), resonadores microstrip o por cualquier otra
estructura resonante adecuada. Idealmente, las reactancias o susceptancias de los
circuitos de elementos distribuidos deber´ıan ser iguales a aquellas que posean los
resonadores compuestos por elementos concentrados para todas las frecuencias.
En la pra´ctica, e´stos aproximan las reactancias y susceptancias de los resonado-
res compuestos por elementos concentrados so´lo cuando nos encontramos cerca
de resonancia. Sin embargo, esto es suficiente para los filtros paso banda de banda
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Figura 2.16: (a) Reactancia del resonador i-e´simo. (b) Susceptancia del resonador
i-e´simo.
estrecha (tal y como es nuestro caso).
Por conveniencia, la reactancia/susceptancia del resonador distribuido y la pen-
diente de la reactancia/susceptancia se hacen iguales a su correspondiente valor
del resonador de elementos concentrados en el centro de la banda. Para ello, dos
cantidades, denominadas la pendiente de la reactancia y la pendiente de la sus-
ceptancia respectivamente, son introducidas. Para resonadores serie (presentan
reactancia cero a la frecuencia central ω0, tal y como vemos en la figura 2.16), el
para´metro de la pendiente de la reactancia se define como:
x =
ω0
2
dX(ω)
dω
|ω=ω0 (2.54)
donde X(ω) es la reactancia del resonador distribuido. Para el caso dual, la sus-
ceptancia vale cero a la frecuencia central y el para´metro de la pendiente de la
susceptancia ω0 se define por:
b =
ω0
2
dB(ω)
dω
|ω=ω0 (2.55)
donde B(ω) es la susceptancia del resonador distribuido. Se puede comprobar
que la pendiente de la reactancia para un resonador serie LC formado por ele-
mentos concentrados es igual a ω0L y que la pendiente de la susceptancia para
un resonador LC paralelo formado por elementos concentrados es ω0C. As´ı pues,
reemplazando ω0Lsi y ω0Cpi en las ecuaciones de la figura 2.14 con los te´rminos
generales xi y bi como acabamos de definir y teniendo en cuenta la condicio´n de
resonancia ω0 = 1/
√
LC, obtenemos el resultado que viene dado en las ecuaciones
de la figura 2.15.
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Figura 2.17: Inversores de inmitancia con elementos concentrados.
2.3.3. Realizacio´n pra´ctica de inversores de inmitancia.
Entre las realizaciones pra´cticas ma´s simples de un inversor de inmitancia se
encuentra una l´ınea de transmisio´n λ/4. Se puede comprobar fa´cilmente que se
adecu´a a la expresio´n 2.49 y puede servir tanto de inversor de impedancia, como de
inversor de admitancia. Si bien, este tipo de inversor funciona solo relativamente
bien en banda estrecha.
Adema´s del la l´ınea de transmisio´n λ/4, existen numerosos circuitos que actu´an
como inversores de inmitancia. Lo necesario es que produzcan un desfase de ±90
grados o un mu´ltiplo impar. En la figura 2.17 podemos ver cuatro ejemplos de
inversores de inmitancia muy t´ıpicos. Los inversores de la figura 2.17(a) y (b) son
inversores de impedancia (inversores K ) y los inversores de la figura 2.17(c) y (d)
son inversores de admitancia (inversores J ). Esto es debido a que los elementos
negativos de los inversores pueden ser incluidos en elementos adyacentes en filtros
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Figura 2.18: Inversores de inmitancia con elementos concentrados y l´ıneas de
transmisio´n.
pra´cticos. Puede demostrarse que los inversores de la figura 2.17(a) y (d) tienen
un desfase (fase del para´metro S21) de +90 grados, mientras que los de la figura
2.17(b) y (c) tienen un desfase de -90 grados.
Otro tipo de inversores de inmitancia pra´cticos son aquellos formados por una
mezcla de elementos concentrados y l´ıneas de transmisio´n, tal y como se muestra
en la figura 2.18, donde Z0 y Y0 son la impedancia caracter´ıstica y la admitancia
caracter´ıstica de la l´ınea respectivamente y φ denota la longitud ele´ctrica de la
l´ınea. En la pra´ctica, la l´ınea de longitud ele´ctrica negativa o positiva puede
an˜adirse o quitarse de l´ıneas adyacentes de la misma impedancia/admitancia
caracter´ıstica.
En definitiva, numerosos circuitos pueden construirse de forma que cumplan con
2.50 o con 2.52 en la banda de operacio´n. Cabe recordar que, en realidad, los
inversores de inmitancia son dependientes en frecuencia, por lo que debemos
tomar en consideracio´n la aproximacio´n de banda estrecha (va´lida para filtros
paso banda de banda estrecha) a la hora de realizar nuestros disen˜os de manera
rigurosa.

Cap´ıtulo 3
S´ıntesis de filtros paso banda de
banda estrecha con respuesta de
Chebyshev generalizada.
En este cap´ıtulo se detalla en profundidad la teor´ıa empleada para la s´ıntesis de
filtros paso banda, de banda estrecha, con respuesta de Chebyshev generalizada.
En el proceso de s´ıntesis partimos de unas especificaciones (frecuencia central del
filtro, ancho de banda, posicio´n de los ceros finitos de transmisio´n y/o ecualiza-
cio´n, etc.) para obtener una estructura ele´ctrica que, posteriormente, puede ser
implementada en la tecnolog´ıa deseada (con gu´ıas de ondas integradas en sustrato
en nuestro caso).
As´ı pues, veremos la importancia que tiene la matriz de acoplos para la represen-
tacio´n de nuestro filtro y co´mo a partir de ella podemos llegar a desarrollar una
estructura que implemente la funcio´n de transferencia deseada. En este sentido,
partiremos de una expresio´n de la red por medio de los polinomios caracter´ısticos
del prototipo paso bajo y explicaremos el proceso de s´ıntesis que nos permite
obtener al final una matriz de acoplamientos que representa las interacciones que
debe haber entre los diferentes resonadores, implementados como cavidades, para
conseguir la estructura filtrante deseada.
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Figura 3.1: Estructura gene´rica extendida de resonadores serie acoplados.
3.1. Representacio´n matricial del prototipo pa-
so bajo.
El circuito de la figura 3.1 supone una generalizacio´n del circuito presentado en la
figura 2.14(a), ya que ahora se permiten inversores entre resonadores no contiguos
que vienen representados con flechas. En este apartado, por mantener la notacio´n
de la referencia [7] de donde ha sido extra´ıdo, se denominara´ con la letra n al
nu´mero de resonadores del circuito, mientras que anteriormente y posteriormente
se usa la letra N para referirnos al mismo.
Si nos fijamos en la figura 3.1, podemos expresar la ecuacio´n de la tensio´n en la
malla i -e´sima de la red de la siguiente forma:
Vi(ω) = j
(
ωLi − 1
ωCi
)
Ii+jω
n∑
k=1
k 6=i
M ′ikIk+jωM
′
SiI0+jωM
′
iLIn+1 i = 1, · · · , n
(3.1)
donde
fi =
ωi
2pi
=
1
2pi
1√
LiCi
(3.2)
es la frecuencia de resonancia de la cavidad i. Para no perder generalidad, con-
sideramos que la frecuencia de resonancia de cada resonador puede ser diferente
(sinton´ıa as´ıncrona), por lo que no es posible realizar directamente la transfor-
macio´n paso bajo - paso banda habitual donde FBW = ∆ω/ω0:
3.1. REPRESENTACIO´N MATRICIAL 35
s =
ω0
∆ω
(
ω
ω0
− ω0
ω
)
(3.3)
As´ı pues, se debe modificar la ecuacio´n 3.1 para separar la inductancia de la malla
en dos partes que cumplan:
Li = L
′
i + L
′′
i
ω0 =
1√
L′iCi
√
L′i
Ci
=
ω0
∆ω
= Z0
(3.4)
por lo que la ecuacio´n 3.1 queda:
Vi(ω) = j
(
ωL′i −
1
ωCi
)
Ii + jωL
′′
i Ii + jω
n∑
k=1
k 6=i
M ′ikIk + jωM
′
SiI0 + jωM
′
iLIn+1
= j
ω0
∆ω
(
ω
ω0
− ω0
ω
)
Ii + jωL
′′
i Ii + jω
n∑
k=1
k 6=i
M ′ikIk + jωM
′
SiI0 + jωM
′
iLIn+1
(3.5)
Sin embargo, si aplicamos la aproximacio´n de banda estrecha a nuestro filtro, po-
demos aproximar la inductancia L′′ por medio de una impedancia invariante con
la frecuencia. En este sentido, podemos considerar tambie´n que los acoplamientos
entre cavidades son constantes dentro del ancho de banda del filtro, con lo que
su valor sera´ igual al que tomen a la frecuencia central ω0.
ωL′′i ≈ ω0L′′i = Xi
ωM ′ik ≈ ω0M ′ik = Mik
(3.6)
Con todo ello, la ecuacio´n 3.5 queda:
Vi(ω) = j
ω0
∆ω
(
ω
ω0
− ω0
ω
)
Ii + jXiIi + j
n∑
k=1
k 6=i
MikIk + jωM
′
SiI0 + jωM
′
iLIn+1 (3.7)
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Analizando la expresio´n anterior, podemos considerar que Xi = Mii y verlo como
una reactancia o una susceptancia invariante con la frecuencia que representa al
factor de autoacoplamiento del resonador, el cual, viene a indicar la desviacio´n
en la frecuencia de resonancia de dicho resonador con respecto a la frecuencia
central del filtro. De este modo, la ecuacio´n de la malla i -e´sima se simplifica de
la siguiente manera:
Vi(ω) = j
ω0
∆ω
(
ω
ω0
− ω0
ω
)
Ii+j
n∑
k=1
MikIk+jωM
′
SiI0+jωM
′
iLIn+1 i = 1, · · · , n
(3.8)
En este momento ya es posible aplicar la transformacio´n paso bajo - paso banda,
con lo que obtenemos:
Vi(s) = sIi(s) + j
n∑
k=1
M¯ikIk(s) + jωM¯
′
SiI0 + jωM¯
′
iLIn+1 i = 1, · · · , n (3.9)
En todas estas ecuaciones, los s´ımbolos con barra representan los elementos del
prototipo paso bajo y el resto son elementos del filtro paso banda.
Finalmente, an˜adimos las expresiones correspondientes a las mallas de entrada y
salida:
V0 = RSI0 + jω
n∑
i=1
M¯SiIi + jωM¯SLIn+1
Vn+1 = jωM¯SLI0 + jω
n∑
i=1
M¯iLIi +RLIn+1
(3.10)
Gracias a las inductancias de valor 0 que se pueden ver en la figura 3.1 tanto la
impedancia de fuente como la impedancia de carga quedan normalizadas (RS =
RL = 1) debido al transformador que se forma con el primer y u´ltimo resonador.
As´ı pues, podemos escribir las ecuaciones de las n+2 mallas de la red de forma
matricial en una expresio´n ma´s compacta:
V = [jM + sL + R] · I (3.11)
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Figura 3.2: Prototipo paso bajo extendido de resonadores serie acoplados.
donde
V = [v0, 0, 0, · · · , 0]t
I = [i0, i1, i2, · · · , in+1]t
R =

1 0 · · · 0 0
0 0 · · · 0 0
...
...
. . .
...
...
0 0 · · · 0 0
0 0 · · · 0 1

L =

0 0 · · · 0 0
0 1 · · · 0 0
...
...
. . .
...
...
0 0 · · · 1 0
0 0 · · · 0 0

M =

0 M¯S1 M¯S2 · · · M¯Sn M¯SL
M¯1S M¯11 M¯11 · · · M¯1n M¯1L
M¯2S M¯21 M¯22 · · · M¯2n M¯2L
...
...
...
. . .
...
...
M¯nS M¯n1 M¯n2 · · · M¯nn M¯nL
M¯LS M¯L1 M¯L2 · · · M¯Ln 0

(3.12)
Tenemos que V e I son vectores de dimensio´n (n+ 2). R, L y M son matrices de
dimensio´n (n+ 2)× (n+ 2), mientras que [·]t denota la matriz transpuesta.
En la figura 3.2 podemos ver el prototipo paso bajo extendido que se corresponde
con el filtro de la figura 3.1. Para el caso de filtros de sinton´ıa s´ıncrona, los valores
M¯ii se anulara´n. Por lo tanto, vemos que podemos definir el prototipo paso bajo
por medio de la impedancia del generador, la impedancia de la carga y la matriz
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de acoplos M que incluye en su diagonal el efecto de la s´ınton´ıa as´ıncrona de los
resonadores.
3.2. S´ıntesis basada en la matriz de acoplamien-
tos extendida.
Como hemos visto en el apartado anterior, para tener una representacio´n ele´ctri-
ca de nuestro circuito debemos generar la matriz de acoplos del mismo. En este
apartado veremos co´mo se realiza este proceso partiendo de los polinomios carac-
ter´ısticos que conforman las funciones de reflexio´n y de transferencia de nuestra
red. El proceso que vamos a describir se desarrolla en profundidad en [11].
Este nuevo me´todo de s´ıntesis permite generar N ceros de transmisio´n para una
red de grado N, lo que permite incluir algunas caracter´ısticas filtrantes u´tiles que
requieren acoplos de entrada/salida mu´ltiples. As´ı pues, este me´todo presenta
la s´ıntesis de una matriz completamente cano´nica1 o matriz de acoplo doblada
(N + 2) × (N + 2), que permite superar las deficiencias de la matriz de acoplos
N × N convencional. En este sentido, la matriz (N + 2) × (N + 2) o extendida
an˜ade un par de filas (por encima y por debajo) y un par de columnas (a derecha
e izquierda) que engloban a la matriz de acoplo N × N y que representan los
acoplos de entrada y salida entre los resonadores y las resistencias de generador
y de carga.
El me´todo descrito en [11] es ma´s simple que el que se utiliza para sintetizar la
matriz de acoplos N×N (ve´ase [12]) al no necesitar la etapa de ortonormalizacio´n
por el me´todo de Gram-Schmidt. La aproximacio´n empleada para sintetizar la
matriz (N + 2) × (N + 2) consiste en construir la matriz de admitancias en
cortocircuito [YN ] para una red de dos puertos de dos maneras distintas:
1. A trave´s de operaciones puramente algebraicas, por medio de los coeficientes
de los polinomios racionales que forman los para´metros de dispersio´n de
transferencia y de reflexio´n (S21 y S11) que representan las caracter´ısticas
del filtro que se desea sintetizar.
2. A trave´s de operaciones circuitales, por medio de los elementos circuitales
del array transversal de la red.
1Una estructura cano´nica es aquella que proporciona un nu´mero dado de ceros finitos de
transmisio´n para un nu´mero dado de resonadores con el menor nu´mero de acoplamientos cru-
zados permitiendo controlar su posicio´n.
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Al igualar la matriz [YN ] obtenida por medio de ambos me´todos, los elementos
de la matriz de acoplos asociados con el array transversal de la red pueden ser
relacionados con los coeficientes de los polinomios de los para´metros S21 y S11.
3.2.1. S´ıntesis de los polinomios caracter´ısticos.
Los polinomios de las funciones de transferencia y reflexio´n que son generados
para obtener una respuesta de Chebyshev generalizada tiene la siguiente forma:
S21(s) =
P (s)
E(s)
S11(s) =
F (s)
RE(s)
(3.13)
donde
 =
1√
10LR/10 − 1 ·
P (s)
F (s) s=j
(3.14)
LR son las pe´rdidas de retorno en decibelios y se asume que los polinomios E(s),
F(s) y P(s) han sido normalizados respecto a su coeficiente de mayor grado. E(s)
y F(s) son polinomios de grado N, mientras que P(s), que contiene la posicio´n de
los ceros finitos de transmisio´n, es de grado nfz, siendo nfz el nu´mero de ceros
finitos de transmisio´n que se especifican. Recordamos en este punto que para que
la red sea realizable se debe cumplir que nfz ≤ N .
R es unitario para todos los casos excepto para funciones del filtro completamente
cano´nicas, en las que todos los ceros de transmisio´n se encuentran a frecuencias
finitas (nfz = N). En este caso, el valor en decibelios del para´metro S21 es finito
cuando nos aproximamos a infinito en frecuencia y, si el coeficiente de mayor
grado de los polinomios E(s), F(s) y P(s) esta´ normalizado para cada polinomio,
R tendra´ un valor ligeramente superior a la unidad, siendo calculado como:
R =
√
2 − 1 (3.15)
Adema´s, es importante asegurar que los vectores de transferencia y reflexio´n son
ortogonales para satisfacer las condiciones unitarias (consideramos el cuadripolo
sin pe´rdidas) de la matriz de dispersio´n [13]:
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S11 · S∗11 + S21 · S∗21 = 1
S22 · S∗22 + S12 · S∗12 = 1
S11 · S∗12 + S21 · S∗22 = 0
(3.16)
As´ı pues, tenemos que |S11|2 + |S21|2 = |S22|2 + |S21|2 = 1. Adema´s, de la ecuacio´n
3.16 puede derivarse (ve´ase [2, p. 255]) que las fases φ, θ1 y θ2 de los vecto-
res S21(s), S11(s) y S22(s) respectivamente, esta´n relacionadas por medio de la
siguiente ecuacio´n:
φ− θ1 + θ2
2
= ∆ϕ =
pi
2
(2k ± 1) (3.17)
donde k es un entero.
La ecuacio´n 3.17 indica que la diferencia ∆ϕ entre la fase del vector S21 y la media
de las fases de los vectores S11 y S22 debe ser un mu´ltiplo impar de pi/2 radianes.
Para que esta condicio´n se cumpla para cualquier valor de s, los nfz ceros de
transmisio´n de S21(s) deben posicionarse de manera sime´trica con respecto al
eje imaginario (jω) o sobre el mismo eje. De manera similar, el patro´n de los N
ceros de S22(s) debe ser coincidente con los de S11(s) en el eje imaginario o deben
colocarse en parejas en espejo en torno al eje imaginario respecto a los ceros del
para´metro S11(s) que se encuentren fuera del eje.
Como S21(s), S11(s) y S22(s) tienen en comu´n el denominador E(s), so´lo es ne-
cesario considerar sus numeradores para que se cumpla 3.17. Los mu´ltiplos de
pi/2 radianes a los que nos referimos dependen, por lo tanto, del nu´mero de ceros
de transmisio´n finitos nfz que tiene el polinomio P (s) (que es el numerador de
S21(s)) y del grado N de los polinomios F (s) y F
∗(s) (que son los numeradores de
S11(s) y S22(s), respectivamente). Teniendo esto en cuenta, para que el te´rmino
a la izquierda en 3.17 produzca un mu´ltiplo impar de pi/2 radianes, la cantidad
entera N − nfz debe ser impar en s´ı misma. Por lo tanto, para asegurar la orto-
gonalidad entre los vectores F (s) y P (s) (para que ∆ϕ sea mu´ltiplo impar de pi/2
radianes) es necesario multiplicar al polinomio P (s) por j cuando N −nfz sea un
entero par.
Para hallar los polinomios F (s), P (s) y E(s) seguimos el procedimiento recursivo
descrito en [12]. Aplicando la fo´rmula de conservacio´n de la energ´ıa para una red
sin pe´rdidas (|S11|2 + |S21|2 = 1) y 3.13 obtenemos:
|S21(ω)|2 = 1
1 + 2RC
2
N(ω)
=
1
(1 + jRCN(ω))(1− jRCN(ω)) (3.18)
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donde
CN(ω) =
FN(ω)
PN(ω)
(3.19)
siendo CN(ω) el polinomio de Chevyshev generalizado de grado N que presenta-
mos en 2.1.2. As´ı pues, podemos recordar que
CN(ω) = cosh
[
N∑
n=1
cosh−1 (xn)
]
(3.20)
donde
xn =
ω − 1upslopeωn
1− ωupslopeωn (3.21)
siendo jωn = sn la posicio´n del cero n-e´simo de transmisio´n en el plano complejo
s.
El primer paso en el proceso de s´ıntesis de polinomios es reemplazar el te´rmino
cosh−1 en 3.20 por su identidad:
CN(ω) = cosh
[
N∑
n=1
ln(an + bn)
]
(3.22)
donde an = xn y bn = (x
2
n − 1)1/2. Entonces,
CN(ω) =
1
2
[
exp
(
N∑
n=1
ln(an + bn)
)
+ exp
(
−
N∑
n=1
ln(an + bn)
)]
=
1
2
 N∏
n=1
(an + bn) +
1
N∏
n=1
(an + bn)

(3.23)
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Multiplicando tanto el numerador como el denominador de 3.23 por
N∏
n=1
(an− bn)
obtenemos:
CN(ω) =
1
2
[
N∏
n=1
(an + bn) +
N∏
n=1
(an − bn)
]
(3.24)
ya que
N∏
n=1
(an + bn) ·
N∏
n=1
(an − bn) =
N∏
n=1
(a2n − b2n) en el numerador del segundo
te´rmino sera´ siempre la unidad. Esto es fa´cilmente verificable sustituyendo an y
bn en 3.22. La ecuacio´n 3.24 puede ser reescrita sustituyendo an, bn y xn usando
3.21 y 3.22 obteniendo:
CN(ω) =
1
2

N∏
n=1
(cn + dn) +
N∏
n=1
(cn − dn)
N∏
n=1
(
1− ω
ωn
)
 (3.25)
donde
cn = ω − 1
ωn
dn = ω
′
(
1− 1
ω2n
)1/2
ω′ = (ω2 − 1)1/2
siendo ω′ una variable de transformacio´n de frecuencia.
Por comparacio´n con 3.19, podemos ver que el denominador de CN(ω) es PN(ω),
el polinomio del numerador de S21(ω) generado por medio de los ceros de trans-
misio´n ωn deseados. Adema´s, podemos ver que el numerador de CN(ω) es el
numerador FN(ω) de S11(ω) y parece ser una mezcla de dos polinomios de grado
finito, uno en variable ω, mientras que el otro tiene cada coeficiente multiplicado
por la variable transformada ω′. Sin embargo, los coeficientes que son multiplica-
dos por ω′ se cancelara´n cuando multipliquemos en 3.25. Quedara´n so´lo factores
que contengan nu´meros pares de los elementos dn y, por lo tanto, ω
′ que es el
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multiplicador comu´n para todos los elementos de dn sera´ elevado solo a poten-
cias pares, lo que produce polinomios en la variable ω u´nicamente. As´ı pues, el
numerador de CN(ω) sera´ un polinomio estrictamente en la variable ω.
Teniendo en cuenta estas consideraciones, el numerador de 3.25 puede ser reescrito
de la siguiente manera:
Num[CN(ω)] = FN(ω) =
1
2
[GN(ω) +G
′
N(ω)] (3.26)
donde
GN(ω) =
N∏
n=1
[cn + dn] =
N∏
n=1
[(
ω − 1
ωn
)
+ ω′
(
ω − 1
ω2n
)1/2]
G′N(ω) =
N∏
n=1
[cn − dn] =
N∏
n=1
[(
ω − 1
ωn
)
− ω′
(
ω − 1
ω2n
)1/2] (3.27)
El me´todo para calcular los coeficientes de FN(ω) es ba´sicamente una te´cnica
recursiva en la que la solucio´n para el grado N se construye a partir de la so-
lucio´n para el grado (N − 1). Considerando primero el polinomio GN(ω), e´ste
puede ser reorganizado en dos polinomios UN(ω) y VN(ω), donde el polinomio
UN(ω) contiene so´lo los coeficientes de los te´rminos en la variable ω, mientras
que cada coeficiente del polinomio auxiliar VN(ω) es multiplicado por la variable
transformada ω′ de la siguiente forma:
GN(ω) = UN(ω) + VN(ω) (3.28)
siendo
UN(ω) = u0 + u1ω + u2ω
2 + · · ·+ unωN
VN(ω) = ω
′(v0 + v1ω + v2ω2 + · · ·+ vnωN)
(3.29)
El ciclo de recursio´n se inicia con el te´rmino que corresponde al primer cero de
transmisio´n ω1 introduciendo n = 1 en 3.27 y 3.29 de la siguiente forma:
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G1(ω) = [c1 + d1] =
(
ω − 1
ω1
)
+ ω′
(
1− 1
ω21
)1/2
= U1(ω) + V1(ω) (3.30)
Para el segundo ciclo del proceso, G1(ω) tiene que ser multiplicado por los te´rmi-
nos que corresponden al segundo cero de transmisio´n ω2 como sigue:
G2(ω) = G1(ω) · [c2 + d2]
= [U1(ω) + V1(ω)]
[(
ω − 1
ω2
)
+ ω′
(
1− 1
ω22
)1/2]
= [U2(ω) + V2(ω)]
(3.31)
Multiplicando y reagrupando los te´rminos puramente en ω para UN(ω), los te´rmi-
nos multiplicados por ω′ para V2(ω) y da´ndose cuenta de que ω′VN(ω) se corres-
ponde a (ω2−1)·(v0 +v1ω+v2ω2 +· · ·+vnωN), que es un polinomio estrictamente
en ω y, por lo tanto, puede ser distribuido para UN(ω) de la siguiente manera:
U2(ω) = ωU1(ω)− U1(ω)
ω2
+
(
1− 1
ω22
)1/2
ω′V1(ω)
V2(ω) = ωV1(ω)− V1(ω)
ω2
+
(
1− 1
ω22
)1/2
ω′U1(ω)
(3.32)
Habiendo obtenido estos nuevos polinomios U2(ω) y V2(ω), el ciclo puede ser
repetido con el tercer cero de transmisio´n y los dema´s (incluidos los ceros que se
encuentren en el infinito si el nu´mero de ceros de transmisio´n implementados es
distinto del orden del filtro) hasta llegar a N , por lo que son necesarios (N − 1)
ciclos. Si el mismo proceso se repite para G′N(ω), obtendr´ıamos que U
′
N(ω) =
UN(ω), V
′
N(ω) = −V ′N(ω) y puede verse que el numerador de FN(ω) es igual a
UN(ω) tras (N − 1) ciclos del me´todo de recursio´n. Ahora los ceros de reflexio´n
pueden obtenerse calculando las ra´ıces de GN(ω) y el polinomio EN(ω) puede
obtenerse empleando, por ejemplo, el principio alternativo de la singularidad que
se describe en [14] o aplicando la ecuacio´n de Feldtkeller [10] que establece:
EN(s)E
∗
N(−s) = FN(s)F ∗N(−s) + PN(s)P ∗N(−s) (3.33)
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Figura 3.3: (a)Cuadripolo gene´rico. (b)Cuadripolo con impedancias de generador
y de carga normalizadas.
Empleando las propiedades de los polinomios caracter´ısticos, podemos reescribir
la ecuacio´n anterior como:
EN (s)E
∗
N (−s) =
{
FN (s)FN (s)− PN (s)PN (s) = (FN (s) + PN (s)) · (FN (s)− PN (s)) N impar
FN (s)FN (s) + PN (s)PN (s) = (FN (s) + jPN (s)) · (FN (s)− jPN (s)) N par
(3.34)
3.2.2. S´ıntesis de la matriz de acoplos.
En este apartado mostraremos el procedimiento que permite sintetizar los poli-
nomios racionales para los para´metros de admitancia en cortocircuito y21 e y11 a
partir de los polinomios que forman los para´metros de transferencia y reflexio´n
E(s), F (s) y P (s). Este proceso es importante ya que el proceso de s´ıntesis de
la matriz de acoplos se desarrolla a partir de estos para´metros de admitancia en
cortocircuito.
As´ı pues, para una red (filtro) de dos puertos sin pe´rdidas como la que se muestra
en la figura 3.3(a), la impedancia de entrada en funcio´n de los para´metros en
cortocircuito y circuito abierto es:
Z11(s) =
z11[1/y22 +RL]
z22 +RL
=
z11[1/y22 + 1]
z22 + 1
(3.35)
si RL es normalizada a 1 Ω tal y como indica la figura 3.3(b). Adema´s, si RS = 1Ω,
la impedancia de entrada puede escribirse como:
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Z11(s) =
1− S11(s)
1 + S11(s)
=
E(s)± F (s)
E(s)∓ F (s) =
m1 + n1
m2 + n2
(3.36)
donde m1, m2, n1 y n2 son polinomios complejos par e impar, respectivamente,
en la variable s construidos a partir de E(s) y F (s).
Para el caso de orden par, sacando como factor comu´n a n1 en el numerador de
3.36 obtenemos:
Z11(s) =
n1[m1/n1 + 1]
m2 + n2
(3.37)
Comparando 3.37 y 3.35, puede verse que:
y22(s) = y22n(s)/yd(s) = n1(s)/m1(s), para N par
y21(s) = y21n(s)/yd(s) = (P (s)/)/m1(s)
y22(s) = y22n(s)/yd(s) = m1(s)/n1(s), para N impar
y21(s) = y21n(s)/yd(s) = (P (s)/)/n1(s)
(3.38)
siendo
m1 = Re(e0 + f0) + jIm(e1 + f1)s+ Re(e2 + f2)s
2 + · · ·
n1 = jIm(e0 + f0) + Re(e1 + f1)s+ jIm(e2 + f2)s
2 + · · ·
m2 = jIm(e0 − f0) + Re(e1 − f1)s+ jIm(e2 − f2)s2 + · · ·
n2 = Re(e0 − f0) + jIm(e1 − f1)s+ Re(e2 − f2)s2 + · · ·
(3.39)
siendo ei y fi para i = 0, 1, 2, · · · , N los coeficientes complejos de E(s) y F (s)/R
respectivamente.
As´ı pues, los para´metros de admitancia en cortocircuito para la red de dos puertos
que vemos en la figura 3.3(a) son:
[
i1
iN
]
=
[
y11 y12
y21 y22
]
·
[
e1
eN
]
(3.40)
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Estos para´metros pueden ser escalados por medio de los transformadores que se
muestran en la figura 3.3(b) para conseguir que las impedancias sean unitarias
y, de este modo, representar la estructura interna de la figura 3.2. Refiriendonos
a las redes de las figuras 3.3(b) y 3.2, podemos presentar las ecuaciones de las
mallas en forma de matriz, tal y como se hace en [15] e hicimos en 3.11:
[jM + sL + R] · [i0, i1, i2, · · · , iN+1]t = [v0, 0, 0, · · · , 0]t (3.41)
Si se utilizan resonadores en paralelo, la formulacio´n correcta es:
[jM + sL + G] · [v0, 0, 0, · · · , 0]t = [i0, i1, i2, · · · , iN+1]t
El para´metro de admitancia en cortocircuito y21(s) puede ser ahora determinado
sustituyendo s = jω, RS = 0 y RL = 0 (es decir, R = 0) y resolviendo 3.41 para
iN+1 de la manera siguiente:
y21(s) =
iN+1
v0
∣∣∣∣∣
RS ,RL=0
= j[−M− ωI]−1N+1,0 (3.42)
y de modo similar (poniendo la fuente de voltage en la otra terminacio´n de la
red):
y22(s) =
iN+1
vN+1
∣∣∣∣∣
RS ,RL=0
= j[−M− ωI]−1N+1,N+1 (3.43)
Este es el paso esencial en el procedimiento de s´ıntesis de la red, ya que relaciona
la funcio´n de transferencia expresada en te´rminos estrictamente matema´ticos (ex-
presada como polinomios racionales) con el mundo real de la matriz de acoplos,
en la cual, cada elemento corresponde u´nicamente a un elemento f´ısico de acoplo
en el filtro implementado.
Como M es real y sime´trica en torno a su diagonal principal, todos sus autovalores
son reales. Por lo tanto, existe una matriz T de dimensio´n (N + 2) × (N + 2)
formada por filas de vectores ortonormales que satisfacen la ecuacio´n:
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−M = T · Λ ·Tt (3.44)
donde Λ = diag[λ0, λ1, λ2, · · · , λN+1], λi son los autovalores de −M y Tt es la
transpuesta de la matriz T, de modo que T · T es igual a la matriz identidad.
Sustituyendo 3.44 en 3.43 obtenemos:
y21(s) = j[−T · Λ ·Tt − ωI]−1N+1,0
y22(s) = j[−T · Λ ·Tt − ωI]−1N+1,N+1
(3.45)
El problema de inversio´n de la matriz [−T ·Λ ·Tt−ωI] tiene como solucio´n, para
el elemento general i, j (i, j = 1, · · · , N):
[−T · Λ ·Tt − ωI]−1ij =
N∑
k=1
TikTjk
ω − λk (3.46)
Por lo tanto, obtenemos que:
y21(s) = j
N∑
k=1
T(N+1)kT0k
ω − λk
y22(s) = j
N∑
k=1
T 2(N+1)k
ω − λk
(3.47)
En 3.47 podemos ver que los autovalores λk de −M son tambie´n las ra´ıces del
polinomio del denominador comu´n a y21(s) y y22(s). Adema´s, podemos desarro-
llar la primera y la u´ltima fila (T0k y T(N+1)k) de la matriz ortogonal T al igualar
los residuos de y21(s) y y22(s) con T0kT(N+1)k y T
2
(N+1)k, respectivamente, en los
correspondientes polos λk (los polos son los autovalores). Conociendo en nume-
rador y el denominador de y21(s) y y22(s), sus residuos r21k(s) y r22k(s) pueden
determinarse por medio de las siguientes ecuaciones:
T(N+1)k =
√
r22k
T0k =
r21k
T(N+1)k
=
r21k√
r22k
, k = 1, 2, 3, · · · , N. (3.48)
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Expresando los residuos en forma matricial obtenemos la ecuacio´n para la matriz
de admitancias [YN ] de la red global:
[YN ] =
[
y11(s) y12(s)
y21(s) y22(s)
]
=
1
yd(s)
[
y11n(s) y12n(s)
y21n(s) y22n(s)
]
= j
[
0 K0
K0 0
]
+
N∑
k=1
1
(s− jλk) ·
[
r11k(s) r12k(s)
r21k(s) r22k(s)
] (3.49)
donde la constante real K0 = 0, excepto para el caso de matriz completamente
cano´nica donde el nu´mero de ceros finitos de transmisio´n nfz es igual al grado
del filtro N. En este caso, el grado del numerador de y21(s) es igual al grado de su
denominador yd(s) y K0 tiene que ser obtenido de y21(s) tras haber reducido en
uno el grado del polinomio de su numerador y21n(s) antes de obtener sus residuos
r21k. Cabe decir que en el caso completamente cano´nico, donde N−nfz = 0 es par,
es necesario multiplicar P (s) por j para asegurar que las condiciones unitarias
de la matriz de dispersio´n se cumplan. Independientemente de s, K0 puede ser
evaluado en s = j∞ de la manera siguiente:
jK0 =
y21n(s)
yd(s)
∣∣∣∣∣
s=j∞
=
jP (s)/
yd(s)
∣∣∣∣∣
s=j∞
(3.50)
El proceso de generar yn (ve´ase 3.38 y 3.39) deriva en que el coeficiente de mayor
grado tiene valor 1+1/R y, como el valor del coeficiente de mayor grado de P (s)
es uno, el valor de K0 puede ser obtenido de este modo:
K0 =
1

· 1
(1 + 1/R)
=
R

· 1
(R + 1)
(3.51)
El nuevo polinomio numerador y′21n(s) puede ser obtenido as´ı:
y′21n(s) = y21n(s)− jK0yd(s) (3.52)
que sera´ de grado N − 1 y los residuos r21k de y′21(s) = y′21n(s)/yd(s) pueden ser
obtenidos ahora de manera normal.
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Figura 3.4: Array cano´nico transversal. (a)Array de N resonadores con acoplo
directo entre generador y carga MSL. (b)Circuito equivalente del resonador paso
bajo k -e´simo del array.
S´ıntesis de [YN ]. Aproximacio´n circuital.
La matriz de admitancias en cortocircuito [YN ] para la red completa tambie´n
puede ser sintetizada directamente a partir de la red transversal completamente
cano´nica, cuya forma general se muestra en 3.4(a). Dicha red consta de una serie
de N secciones individuales paso bajo de primer orden conectadas en paralelo
entre las terminaciones de la fuente y de la carga, pero no entre ellas. El inversor
acoplado entre la carga y el generador MSL es incluido para permitir la realizacio´n
de funciones de transferencia completamente cano´nicas. De acuerdo con la regla
del mı´nimo camino, el nu´mero de ceros de transmisio´n que pueden ser sintetizados
por la red es N − nmin, donde nmin es el nu´mero de resonadores que hay en el
camino ma´s corto entre las terminaciones del generador y de la carga. As´ı pues,
en redes completamente cano´nicas nmin = 0 y, por lo tanto, el nu´mero ma´ximo
de ceros de transmisio´n que pueden ser sintetizados nfz max es igual al grado de
la red N .
Cada una de las N secciones paso bajo esta´ formada por un condensador Ck
conectado en paralelo y una susceptacia Bk invariante con la frecuencia conectada
a trave´s de inversores de admitancia que presentan una admitancia caracter´ıstica
MSk y MLk hacia las terminaciones del generador y de la carga, respectivamente.
El circuito de la seccio´n paso bajo k -e´sima se muestra en la figura 3.4(b).
El inversor directo entre el generador y la carga MSL de la figura 3.4(a) es cero
excepto para las funciones completamente cano´nicas, en las que el nu´mero de ceros
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Figura 3.5: Circuito equivalente del array transversal en s = ±j∞.
finitos de transmisio´n es igual al orden del filtro. En frecuencia infinita (s = ±j∞),
todos los condensadores Ck se convierten en cortocircuitos en paralelo, lo que
aparece como un circuito abierto en los puertos del generador y de la carga a
trave´s de los inversores MSk y MLk. As´ı pues, el u´nico camino entre el generador
y la carga es v´ıa el inversor de admitancia invariante con la frecuencia MSL.
Si la impedancia de carga es 1Ω, la admitancia Y11∞ vista hacia el puerto de
entrada sera´ (3.5):
Y11∞ = M2SL (3.53)
Por lo tanto, el coeficiente de reflexio´n a la entrada S11(s) en s = j∞ es:
S11(s)
∣∣
s=j∞ ≡ |S11∞| =
1− Y11∞
1 + Y11∞
(3.54)
Sustituyendo |S11∞| en la ecuacio´n de conservacio´n de la energ´ıa tenemos:
|S21∞| =
√
1− |S11∞|2 = 2
√
Y11∞
(1 + Y11∞)
=
2MSL
(1 +M2SL)
(3.55)
Resolviendo para MSL:
MSL =
1±
√
1− |S21∞|2
|S21∞| =
1± |S11∞|
|S21∞| (3.56)
A frecuencia infinita |S21(j∞)| = (P (j∞)/)/E(j∞) = 1/ ya que, para fun-
ciones completamente cano´nicas, P y E son polinomios de grado N con su coe-
ficiente de mayor grado normalizado a uno. De manera similar, |S11(j∞)| =
(F (j∞)/R)/E(j∞) = 1/R. Por lo tanto,
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MSL =
(R ± 1)
R
(3.57)
Como R es ligeramente mayor que uno para redes completamente cano´nicas,
escogiendo el signo negativo obtenemos un valor relativamente pequen˜o paraMSL:
MSL =
(R − 1)
R
(3.58)
de este modo obtenemos que MSL = 0 para filtros no cano´nicos en los que R = 1.
Podemos ver que para el signo positivo obtenemos una segunda solucio´n M ′SL =
1/MSL, pero esta sera´ un nu´mero grande, por lo que no se usa en la pra´ctica.
Por otro lado, podemos calcular la matriz de admitancias [YN ] para la red de dos
puertos a partir de los elementos circuitales. Colocando en cascada los elementos
de la figura 3.4(b) obtenemos la matriz de transferencia utilizando los para´metros
ABCD para el resonador paso bajo k -e´simo de la manera siguiente:
[ABCD]k = −
MLkMSk (sCk+jBk)MSkMLk
0 MSk
MLk
 (3.59)
esta matriz puede ser convertida directamente en la matriz equivalente de para´me-
tros y en cortocircuito:
[yk] =
[
y11k(s) y12k(s)
y21k(s) y22k(s)
]
=
MSkMLk
(sCk + jBk)
·
[
MSk
MLk
1
1 MLk
MSk
]
=
1
(sCk + jBk)
·
[
M2Sk MSkMLk
MSkMLk M
2
Lk
] (3.60)
La matriz de admitancias en cortocircuito [YN ] de la red de dos puertos para el
array transversal conectado en paralelo es la suma de las matrices de para´metros
y para las N secciones individuales, ma´s la matriz de para´metros y [ySL] para el
inversor MSL que acopla directamente el generador con la carga:
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[YN ] =
[
y11(s) y12(s)
y21(s) y22(s)
]
= [ySL] +
N∑
k=1
[
y11k(s) y12k(s)
y21k(s) y22k(s)
]
= j
[
0 MSL
MSL 0
]
+
N∑
k=1
1
(sCk + jBk)
·
[
M2Sk MSkMLk
MSkMLk M
2
Lk
] (3.61)
Ahora las dos expresiones que tenemos para [YN ], la primera en te´rmino de los
residuos de la funcio´n de transferencia 3.49 y la segunda en te´rmino de los ele-
mentos del circuito del array transversal 3.61, pueden ser igualadas. Puede verse
ra´pidamente que MSL = K0 y para los elementos 21 y 22 en las matrices que se
encuentran en el lado derecho en 3.49 y en 3.61 tenemos:
r21k
s− jλk =
MSkMLk
sCk + jBk
r22k
s− jλk =
M2Lk
sCk + jBk
(3.62)
Los residuos r21k y r22k, y los autovalores λk han sido previamente calculados a
partir de los polinomios de S21 y S22 (ve´ase 3.38 y 3.39). Por lo tanto, igualando
las partes reales e imaginarias en 3.62 es posible relacionar dichos residuos y
autovalores con los para´metros circuitales:
Ck = 1 y Bk(≡Mkk) = −λk
M2Lk = r22k y MSkMLk = r21k
∴
MLk =
√
r22k = T(N+1)k
MSk =
r21k√
r22k
= T0k
(3.63)
En este punto, se puede ver que MSk y MLk constituyen los vectores T0k y T(N+1)k
de la matriz ortogonal [T] que hab´ıamos definido anteriormente.
Como los condensadores Ck de las redes en paralelo son unitarios, las susceptan-
cias invariantes con la frecuencia Bk = −λk representan los autoacoplamientos
M11 → MNN , los acoplos de entrada MSk, los acoplos de salida MLk y el acoplo
directo entre el generador y la carga MSL son todos conocidos, es posible cons-
truir la matriz de acoplos [M] rec´ıproca y transversal N + 2 que representa a
la red de la figura 3.4(a). MSk representa los N acoplos de entrada que ocupan
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Figura 3.6: Matriz N + 2 completamente cano´nica para el array transversal.
la primera fila y columna de la matriz desde la posicio´n 1 hasta la N (ve´ase la
figura 3.6). Del mismo modo, MLk representa los acoplos de salida que ocupan
la u´ltima fila y columna de la matriz desde la posicio´n 1 hasta la N. Todas las
dema´s entradas son cero. M2S1 y M
2
LN son equivalentes a las impedancias RS y
RL, respectivamente.
Reduccio´n de la matriz de acoplos.
Teniendo N acoplos de entrada y salida, la topolog´ıa transversal es irrealiza-
ble para la mayor´ıa de los casos y debe ser transformada a una topolog´ıa ma´s
adecuada para que sea de uso pra´ctico. Una forma ma´s conveniente es la deno-
minada configuracio´n doblada (ve´ase [16]) que puede ser realizada directamente
o usada como punto de inicio para ma´s transformaciones a otras topolog´ıas ma´s
apropiadas para la tecnolog´ıa que se va a usar en la realizacio´n del filtro.
El procedimiento que se aplica para reducir la matriz transversal a la forma do-
blada supone aplicar una serie de transformaciones de semejanza sobre la matriz
N+2 para eliminar los acoplos indeseados alternativamente de derecha a izquier-
da en filas y de arriba a abajo en columnas, comenzando con las filas y columnas
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Figura 3.7: Matriz de acoplo de una red cano´nica doblada. (a)Matriz de acoplos.
(b)Esquema´tico de los acoplos.
ma´s exteriores y movie´ndonos hacia el centro de la matriz hasta que so´lo queden
acoplos que puedan ser realizados por un filtro basado en resonadores dispuestos
en una estructura doblada como se muestra en la figura 3.7.
As´ı pues, para obtener una topolog´ıa realizable es necesario transformar la matriz
de acoplos M. Para que la nueva matriz tenga el mismo comportamiento, es con-
dicio´n necesaria y suficiente que conserve los mismos autovalores y autovectores.
Por lo tanto, vamos a realizar una serie de transformaciones denominadas trans-
formaciones de semejanza. Partiendo de una matriz cuadrada M0 la transforma-
cio´n se realiza premultiplicando y posmultiplicando por una matriz de rotacio´n
R y su transpuesta Rt de la siguiente manera:
M1 = R1 ·M0 ·Rt1 (3.64)
donde M0 es la matriz original, M1 es la matriz tras la transformacio´n y R es la
matriz de rotacio´n que se define como sigue:
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Rr =

1 0 · · · 0 · · · 0 · · · 0 0
0 1 · · · 0 · · · 0 · · · 0 0
...
...
. . .
...
...
...
...
0 0 · · · cr · · · −sr · · · 0 0
...
...
...
. . .
...
...
...
0 0 · · · sr · · · cr · · · 0 0
...
...
...
...
. . .
...
...
0 0 · · · 0 · · · 0 · · · 1 0
0 0 · · · 0 · · · 0 · · · 0 1

(3.65)
El pivote [i, j](i 6= j) de la matriz Rr quiere decir que los elementos Rii = Rjj =
cos θr, Rji = −Rij = sin θr(i, j 6= 1 o N) siendo θr el a´ngulo de rotacio´n. Las
dema´s entradas, a parte de la diagonal principal, son cero.
Los autovalores de la matriz M1 tras la transformacio´n son exactamente iguales
que los de la matriz original M0, por lo que se pueden suceder una serie de
transformaciones arbitrariamente largas con pivotes y a´ngulos que pueden ser
definidos arbitrariamente. Cada transformacio´n en la serie toma la forma:
Mr = Rr ·Mr−1 ·Rtr r = 1, 2, 3, · · · , R (3.66)
Finalmente, la matriz Mr resultante de la serie de transformaciones tendra´ exac-
tamente el mismo comportamiento que la matriz M0 original.
Cuando aplicamos una transformacio´n de semejanza con el pivote [i, j] y el a´ngulo
θr(6= 0) a la matriz de acoplo Mr−1, los elementos en las filas i y j y en las
columnas i y j de la matriz resultante Mr cambian de valor con respecto al valor
del elemento correspondiente en Mr−1. Los cambios en los elementos de la matriz
Mr−1 se corresponden con la siguiente fo´rmula:
[Mr]ii = c
2
r[Mr−1]ii + s
2
r[Mr−1]jj − srcr([Mr−1]ij + [Mr−1]ji)
[Mr]jj = s
2
r[Mr−1]ii + c
2
r[Mr−1]jj + srcr([Mr−1]ij + [Mr−1]ji)
[Mr]ij = srcr([Mr−1]ii − [Mr−1]jj) + c2r[Mr−1]ij − s2r[Mr−1]ji
[Mr]ji = srcr([Mr−1]ii − [Mr−1]jj)− s2r[Mr−1]ij + c2r[Mr−1]ji
[Mr]ik = cr[Mr−1]ik − sr[Mr−1]jk, fila i
[Mr]jk = sr[Mr−1]ik + cr[Mr−1]jk, fila j
[Mr]ki = cr[Mr−1]ki − sr[Mr−1]kj, columna i
[Mr]kj = sr[Mr−1]ki + cr[Mr−1]kj, fila j
(3.67)
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donde k = 1, · · · , N(k 6= i, j), cr = cos θr y sr = sin θr. El resto de los elementos
de Mr son iguales que los de Mr−1.
Hay dos propiedades interesantes de la transformacio´n de semejanza que deben
ser destacadas:
1. So´lo aquellos elementos de las filas y columnas i y j del pivote [i, j] de una
transformacio´n pueden ser afectadas por dicha transformacio´n. El resto,
permanecera´n con sus valores previos.
2. Si dos elementos Mik y Mjk son nulos (ambos) antes de la rotacio´n, tras la
misma permanecera´n invariantes independientemente del a´ngulo de rotacio´n
θr.
Transformacio´n paso bajo - paso banda.
Finalmente, cabe decir que la matriz de acoplos M que hemos obtenido en este
apartado aplica al prototipo paso bajo, por lo que debemos realizar la transfor-
macio´n de los coeficientes para obtener los para´metros de acoplo en el disen˜o paso
banda. As´ı pues, las expresiones que proporcionan dicha transformacio´n son las
siguientes:
kij = FBW ·Mij siendo FBW el ancho de banda relativo
Qe,in =
1
FBW ·M2S1
Qe,out =
1
FBW ·M2LN
fi = f0
√1 + (FBW
2
Mii
)2
− FBW
2
Mii

(3.68)
donde kij representa el factor de acoplo en el disen˜o paso banda, mientras que
Qe,in y Qe,out representan el factor de calidad externo del filtro a la entrada y
a la salida respectivamente. Por otro lado, fi es la frecuencia de resonancia del
resonador i -e´simo, f0 es la frecuencia central del filtro y Mii es el valor en la
diagonal de la matriz de acoplos que representa la desinton´ıa del resonador i -
e´simo. Estos son los para´metros de disen˜o necesarios para la realizacio´n del filtro
paso banda, tal y como veremos posteriormente.
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3.3. Circuitos basados en resonadores acopla-
dos.
Una vez que sabemos obtener la representacio´n ele´ctrica de la red que deseamos
implementar por medio de su matriz de acoplos M , es necesario saber calcular el
factor de acoplo necesario entre las diferentes cavidades de una estructura f´ısica
deseada (los kij de la matriz de acoplo para el filtro paso banda). As´ı pues, en
esta seccio´n presentaremos la teor´ıa general de acoplos que permite calcular dicho
factor de acoplo y los factores de calidad externo a la entrada y a la salida para una
estructura basada en resonadores acoplados, los cuales pueden ser implementados
en cualquier tecnolog´ıa.
3.3.1. Teor´ıa general de acoplos.
Una vez conocemos la matriz de acoplos, es necesario establecer la relacio´n entre
el valor de cada coeficiente de acoplamiento que necesitamos y la estructura f´ısica
del resonador acoplado para establecer las dimensiones f´ısicas requeridas en la
fabricacio´n del filtro.
En general, el coeficiente de acoplo (k) para un resonador de RF/microondas
acoplado a otro puede definirse en base a la relacio´n entre la energ´ıa que se
acopla frente a la energ´ıa almacenada:
k =
∫∫∫
E¯1 · E¯2dv√∫∫∫

∣∣E¯1∣∣2 dv × ∫∫∫  ∣∣E¯2∣∣2 dv +
∫∫∫
µH¯1 · H¯2dv√∫∫∫
µ
∣∣H¯1∣∣2 dv × ∫∫∫ µ ∣∣H¯2∣∣2 dv
(3.69)
donde E¯1 y H¯1 representan los vectores de campo ele´ctrico y magne´tico, respec-
tivamente, del primer resonador, mientras que E¯2 y H¯2 pertenecen al segundo
resonador.
El primer te´rmino de la ecuacio´n 3.69 representa el acoplo ele´ctrico y el segundo
te´rmino representa el acoplo magne´tico. Puede verse adema´s, que la interaccio´n
entre los resonadores acoplados se describe matema´ticamente por medio del pro-
ducto escalar de sus vectores de campo, lo que permite que los acoplos puedan
tener signo positivo o negativo. Un signo positivo implica que el acoplo aumenta
la energ´ıa almacenada del resonador desacoplado, mientras que un signo negativo
implica una reduccio´n de dicha energ´ıa almacenada. Obviamente, la evaluacio´n
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Figura 3.8: (a)Resonador acoplado de sinton´ıa s´ıncrona con acoplo ele´ctrico.
(b)Circuito equivalente con un inversor de admitancia J = ωCm representan-
do el acoplo.
directa del coeficiente de acoplo segu´n se presenta en 3.69 requiere del conoci-
miento de las distribuciones de campo y del comportamiento de las integrales
espaciales, lo cual no es una tarea fa´cil a menos que exista una solucio´n anal´ıtica
para los campos.
As´ı pues, resulta ma´s fa´cil utilizar un simulador electromagne´tico para encontrar
algunas frecuencias caracter´ısticas2 asociadas con el acoplo de los resonadores, o
bien, obtenerlas experimentalmente. De este modo, podemos determinar la rela-
cio´n entre el coeficiente de acoplo y la estructura f´ısica del resonador por medio
de dichas frecuencias caracter´ısticas. El modelo que se expone a continuacio´n
para encontrar la relacio´n buscada se basa en circuitos formados por elementos
concentrados, pero bajo la aproximacio´n de banda estrecha, puede ser aplicado
a estructuras de acoplo basadas en elementos distribuidos. Desarrollaremos la
teor´ıa para circuitos de sinton´ıa s´ıncrona3 puesto que son el caso de estudio. Para
ampliar la informacio´n ve´ase [3].
Acoplamiento ele´ctrico.
En la figura 3.8(a) podemos ver el modelo circuital compuesto por elementos
concentrados para un resonador acoplado ele´ctricamente, en el cual, L y C son
la autoinductancia y la autocapacitancia del resonador, de modo que (LC)−1/2
es igual a la frecuencia angular de resonancia del resonador desacoplado, y Cm
representa la capacitancia mutua. Ahora, si miramos en los planos de referencia
2La frecuencia caracter´ıstica de un resonador es aquella a la que se produce resonancia.
3En un circuito de sinton´ıa s´ıncrona todos los resonadores tienen la misma frecuencia de
resonancia.
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T1−T ′1 y T2−T ′2, podemos ver una red de dos puertos que puede ser descrita por
la siguiente ecuacio´n:
I1 = jωCV1 − jωCmV2
I2 = jωCV2 − jωCmV1
(3.70)
Podemos decir que la autocapacitancia C es la capacitancia vista en una malla
resonante de la figura 3.8(a) cuando la capacitancia en la malla adyacente es
cortocircuitada. De este modo, el segundo te´rmino que aparece en la parte derecha
de la ecuacio´n 3.70 son las corrientes inducidas que resultan del incremento del
voltaje en las mallas resonantes 2 y 1 respectivamente. As´ı pues, los para´metros
Y de la red se presentan a continuacio´n:
Y11 = Y22 = jωC
Y21 = Y12 = −jωCm
(3.71)
Aplicando la teor´ıa de redes, podemos encontrar un equivalente circuital a la
figura 3.8(a) que aporta los mismos para´metros Y. Dicho circuito equivalente se
muestra en la figura 3.8(b). En e´l podemos ver que el acoplo ele´ctrico entre los dos
resonadores se representa por medio de un inversor de admitancia J = ωCm. Si el
plano de simetr´ıa T −T ′ en la figura 3.8(b) es reemplazado por un muro ele´ctrico
(o un cortocircuito), el circuito resultante tiene una frecuencia de resonancia:
fe =
1
2pi
√
L(C + Cm)
(3.72)
Esta frecuencia de resonancia es menor que la que se obtiene con un so´lo resonador
desacoplado. La explicacio´n f´ısica es que el efecto del acoplo mejora la capacidad
de almacenar carga del resonador aislado cuando el muro ele´ctrico se inserta en
el pano de simetr´ıa. De manera similar, reemplazando el plano de simetr´ıa de la
figura 3.8(b) por un muro magne´tico (o un circuito abierto) se obtiene un circuito
resonante que tiene una frecuencia de resonancia que viene dada por la siguiente
expresio´n:
fm =
1
2pi
√
L(C − Cm)
(3.73)
En este caso, el efecto del acoplo reduce la capacidad de almacenar carga, por lo
que la frecuencia de resonancia se incrementa.
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Figura 3.9: (a)Resonador acoplado de sinton´ıa s´ıncrona con acoplo magne´tico.
(b)Circuito equivalente con un inversor de impedancia K = ωLm representando
el acoplo.
Las ecuaciones 3.72 y 3.73 pueden usarse para encontrar el coeficiente ele´ctrico
de acoplo kE
kE =
f 2m − f 2e
f 2m + f
2
e
=
Cm
C
(3.74)
As´ı pues, vemos que el coeficiente de acoplo se puede determinar por medio de las
frecuencias de resonancia de los circuitos resultantes de incluir un muro magne´tico
o ele´ctrico por el plano de simetr´ıa. De modo general, estas sera´n las dos primeras
resonancias que aparecen cuando se analiza una estructura con un simulador
circuital para extraer sus autovalores y corresponden con las resonancias del modo
par y del modo impar.
Acoplamiento magne´tico.
En la figura 3.9(a) se muestra el modelo circuital equivalente implementado con
elementos concentrados para resonadores acoplados magne´ticamente, en la cual,
L y C representan la autoinductancia y la autocapacitancia, mientras que Lm
representa la inductancia mutua. En este caso, las ecuaciones que describen la
red de dos puertos en los planos de referencia T1 − T ′1 y T2 − T ′2 son:
V1 = jωLI1 + jωLmI2
V2 = jωLI2 + jωLmI1
(3.75)
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Estas ecuaciones implican que la autoinductancia L es la inductancia que se ve en
una malla resonante de la figura 3.9(a) cuando la malla adyacente se encuentra en
circuito abierto. As´ı pues, el segundo te´rmino de la parte derecha de la ecuacio´n
3.75 son los voltajes inducidos que resultan del incremento de la corriente en las
mallas 2 y 1 respectivamente. Puede verse que las dos corrientes de las mallas de la
figura 3.9(a) circulan en sentidos opuestos, por lo que las ca´ıdas de voltaje debido
a la inductancia mutua tienen signo positivo. Para esta red podemos describir sus
para´metros Z de la siguiente forma:
Z11 = Z22 = jωL
Z12 = Z21 = jωLm
(3.76)
Una forma alternativa del circuito equivalente de la figura 3.9(a), la cual tiene los
mismos para´metros de la red, se presenta en la figura 3.9(b). Podemos ver que
el acoplo magne´tico entre los resonadores se representa por medio del inversor
de impedancia K = ωLm. Si el plano de simetr´ıa T − T ′ es reemplazado por un
muro ele´ctrico (o un cortocircuito), el circuito resonante que obtenemos tiene una
frecuencia de resonancia:
fe =
1
2pi
√
(L− Lm)C
(3.77)
Se puede ver que el incremento de la frecuencia de resonancia se debe al efecto
del acoplo que reduce el flujo almacenado en el circuito resonante cuando el muro
ele´ctrico es introducido en el plano de simetr´ıa. Si un muro magne´tico (o un
circuito abierto) reemplaza al plano de simetr´ıa en la figura 3.9(b), el circuito
resonante que se obtiene posee una frecuencia de resonancia:
fm =
1
2pi
√
(L+ Lm)C
(3.78)
En este caso vemos que el efecto del acoplo incrementa el flujo de energ´ıa alma-
cenado, por lo que la frecuencia de resonancia disminuye.
De manera similar, las ecuaciones 3.77 y 3.78 pueden emplearse para obtener el
coeficiente de acoplo magne´tico kM :
kM =
f 2e − f 2m
f 2e + f
2
m
=
Lm
L
(3.79)
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Figura 3.10: (a)Resonador de sinton´ıa s´ıncrona con acoplo mixto. (b)Circuito
equivalente con un inversor de impedancia K = ωL′m y un inversor de admitancia
J = ωC ′m que representan los acoplos magne´tico y ele´ctrico respectivamente.
Como ya dijimos en el apartado del acoplo ele´ctrico, las frecuencias de resonancia
de los circuitos resultantes de incluir un muro magne´tico o ele´ctrico por el plano
de simetr´ıa sera´n las dos primeras resonancias que aparecen cuando se analiza una
estructura con un simulador circuital para extraer sus autovalores y corresponden
con las resonancias del modo par y del modo impar.
Acoplamiento mixto.
En la figura 3.10(a) viene representada una red que presenta acoplo ele´ctrico y
magne´tico. Podemos ver que los para´metros Y son los para´metros de la red de
dos puertos que se situ´a en la parte izquierda del plano de referencia T1 − T ′1 y
en la parte derecha del plano de referencia T2 − T ′2, mientras que los para´metros
Z son los para´metros de la otra red de dos puertos que se situ´a a la derecha del
plano de referencia T1−T ′1 y a la izquierda del plano de referencia T2−T ′2. Dichos
para´metros se definen a continuacio´n:
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Y11 = Y22 = jωC
Y12 = Y21 = jωC
′
m
Z11 = Z22 = jωL
Z12 = Z21 = jωL
′
m
(3.80)
donde C, L, C ′m y L
′
m son la autocapacitancia, la autoinductancia, la capacitancia
mutua y la inductancia mutua del circuito equivalente compuesto por elementos
concentrados que se muestra en la figura 3.10(b). Se puede identificar un inversor
de impedancia K = ωL′m y un inversor de admitancia J = ωC
′
m que representan
el acoplo magne´tico y el acoplo ele´ctrico respectivamente.
Si insertamos un muro ele´ctrico y magne´tico respectivamente en el plano de si-
metr´ıa del circuito equivalente de la figura 3.10(b) obtenemos:
fe =
1
2pi
√
(L− L′m)(C − C ′m)
fm =
1
2pi
√
(L+ L′m)(C + C ′m)
(3.81)
Como podemos ver en este caso, tanto el acoplo magne´tico como el acoplo ele´ctrico
tienen el mismo efecto sobre la frecuencia de resonancia. De la ecuacio´n 3.81
podemos obtener el coeficiente de acoplo mixto kX de la siguiente forma:
kX =
f 2e − f 2m
f 2e + f
2
m
=
CL′m + LC
′
m
LC + L′mC ′m
(3.82)
Es razonable asumir que L′mC
′
m  LC, por lo que la ecuacio´n 3.82 se convierte
en:
kX ≈ L
′
m
L
+
C ′m
C
= k′M + k
′
E (3.83)
que claramente indica que el acoplo mixto resulta de la superposicio´n del acoplo
ele´ctrico y del acoplo magne´tico. Si bien, hay que tener cuidado ya que el acoplo
ele´ctrico es de signo opuesto al magne´tico y, por lo tanto, tendera´n a cancelarse.
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En la pra´ctica, el acoplamiento mixto es el caso general de acoplo ya que es
imposible obtener un acoplo que sea puramente ele´ctrico o puramente magne´tico.
Por lo tanto, lo que se hace es nombrar al acoplo como magne´tico o ele´ctrico en
funcio´n del comportamiento que domina.
Como hemos dicho anteriormente, para extraer las frecuencias fundamentales
de manera sencilla se analiza con un simulador electromagne´tico la estructura
completa (en vez de una mitad colocando un muro magne´tico o ele´ctrico) y se
encuentran dos picos de resonancia en la respuesta en frecuencia que se corres-
ponden con las frecuencias naturales de resonancia asociadas a fe y fm que nos
permiten calcular el factor de acoplo.
Por lo tanto, el procedimiento general que se realiza para la extraccio´n del coefi-
ciente de acoplo entre dos resonadores para una estructura es el siguiente:
1. Se disen˜a cada resonador por separado en un simulador electromagne´ti-
co y se realiza una simulacio´n para obtener las frecuencias de resonancia
(autovalores) de cada resonador desacoplado (f01 y f02).
2. Se disen˜a la estructura que engloba a ambos resonadores con el simulador
electromagne´tico. Esta estructura estara´ compuesta por los dos resonadores
entre los que existira´ algu´n elemento que permita el acoplo de energ´ıa entre
ellos (un iris, un slot, etc.).
3. Se realiza una simulacio´n electromagne´tica que permita sacar los autovalores
de la estructura disen˜ada. Los dos primeros autovalores se correspondera´n
con las dos primeras frecuencias de resonancia (frecuencias caracter´ısticas
fp1 y fp2) de la estructura.
4. Se introducen los elementos en la ecuacio´n 3.84 para obtener el coeficiente
de acoplo k. Si adema´s se desea conocer el signo del acoplo, e´ste se identi-
ficara´ como positivo si la frecuencia de resonancia que corresponde con el
primer autovalor obtenido viene dada por un modo resonante par, siendo
negativo si viene dada por un modo resonante impar4.
3.3.2. Formulacio´n general para extraer el coeficiente de
acoplo k.
Para la extraccio´n del coeficiente de acoplo en funcio´n de las frecuencias carac-
ter´ısticas de los resonadores acoplados es posible utilizar una fo´rmula general que
4Los modos resonantes par e impar se vera´n con mayor claridad en el cap´ıtulo siguiente
cuando hablemos de los tipos de acoplos que empleamos.
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engloba a circuitos de sinton´ıa s´ıncrona y as´ıncrona y que sirve para el acoplo
magne´tico, el acoplo ele´ctrico y el mixto. Dicha fo´rmula es la siguiente:
k = ±1
2
(
f02
f01
+
f01
f02
)√(
f 2p2 − f 2p1
f 2p2 + f
2
p1
)2
−
(
f 202 − f 201
f 202 + f
2
01
)2
(3.84)
donde f0i son las frecuencias de resonancia de cada resonador desacoplado y fpi
son las frecuencias caracter´ısticas de los resonadores acoplados. Para los casos
que hemos estudiado (sinton´ıa s´ıncrona) fp1 y fp2 se corresponden con fe y fm.
El signo del acoplo so´lo puede ser un problema para filtros con acoplos cruzados
entre resonadores. Sin embargo, para disen˜o de filtros, el significado de acoplo
positivo o negativo es bastante relativo. Esto quiere decir que si nos referimos
a un acoplo particular como positivo, entonces el acoplo negativo implicar´ıa que
su fase es la opuesta a la del acoplo positivo. De todos modos existe una forma
de determinar cua´ndo dos acoplos presentan el mismo signo o no. Consiste en
aplicar un muro magne´tico o un muro ele´ctrico para encontrar fm y fe para
ambas estructuras acopladas. Si el desplazamiento en frecuencia de fm y fe con
respecto a la frecuencia de resonancia del resonador desacoplado se produce en
la misma direccio´n, entonces el acoplo es del mismo signo, si no, los acoplos son
de signos opuestos.
En nuestro caso utilizamos la tecnolog´ıa de gu´ıas de ondas integradas en sustrato
(SIW - Substrate Integrated Waveguide) para la realizacio´n de nuestro filtro paso
banda de banda estrecha. As´ı pues, consideraremos que los acoplos inductivos
(magne´ticos) son positivos y que los acoplos capacitivos (ele´ctricos) son negativos,
puesto que, como hemos dicho, lo u´nico necesario es que sean de signo opuesto
independientemente de saber cua´l es realmente positivo o negativo. Los acoplos
inductivos sera´n aquellos que presenten a la primera frecuencia de resonancia,
cuando se realiza el ana´lisis de los autovalores de la estructura, un modo par y
los acoplos capacitivos sera´n aquellos que presenten un modo impar a la primera
frecuencia de resonancia que aparece en el ana´lisis de los autovalores. Esto se
vera´ de manera ma´s clara en el siguiente cap´ıtulo.
3.3.3. Formulacio´n para extraer el factor de calidad ex-
terno Qe.
El factor de calidad externo de un circuito resonante indica co´mo intercambia la
energ´ıa dicho circuito con los circuitos a los que se conecta. Lo que nos resulta
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Figura 3.11: Circuito equivalente para el resonador de entrada/salida doblemente
cargado.
interesante es ver co´mo debemos entrar a nuestro filtro para que cumplamos con
las especificaciones. Debemos recordar en este punto que el factor de calidad
externo viene dado por la matriz de acoplos M que se construye a partir de la
respuesta deseada para nuestro filtro.
En [3] se pueden ver dos me´todos diferentes para la obtencio´n del factor de calidad
externo de un resonador. El primero se basa en un resonador cargado so´lo por
un extremo y el segundo se basa en un resonador cargado por ambos extremos.
En esta memoria so´lo desarrollaremos la teor´ıa necesaria para extraer el factor
de calidad externo por medio del segundo me´todo, puesto que es el que ha sido
utilizado en la realizacio´n de este proyecto. Adema´s, el segundo me´todo es ma´s
sencillo al basarse en la medida del mo´dulo del para´metro de transmisio´n S21 y
no en medidas de fase, que resultan ma´s delicadas, del para´metro S11.
En principio, el factor de calidad externo Qe se define para un resonador cargado
so´lo por un extremo, pero si dicho resonador es sime´trico, se puede an˜adir otra
carga sime´trica o puerto para formar una red de dos puertos como la que se ve en
la figura 3.11. La l´ınea T−T ′ representa el plano de simetr´ıa y el resonador ha sido
separado en dos partes sime´tricas. Cuando el plano de simetr´ıa es cortocircuitado
tenemos que:
Yino =∞
S11o =
G− Yino
G+ Yino
= −1 (3.85)
donde Yino y S11o son la admitancia de entrada del modo impar y el coeficiente de
reflexio´n en el puerto 1 respectivamente. Si ahora reemplazamos el plano T − T ′
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Figura 3.12: Respuesta de la amplitud del para´metro S21 para el circuito de la
figura 3.11.
por un circuito abierto, obtenemos los para´metros correspondientes al modo par:
Yine = jω0C∆ω/ω0
S11e =
G− Yine
G+ Yine
=
1− jQe∆ω/ω0
1 + jQe∆ω/ω0
(3.86)
donde ω0 = 1/
√
LC y se ha realizado la aproximacio´n (ω2 − ω20)/ω ≈ 2∆ω con
ω = ω0 + ∆ω. Aplicando el ana´lisis de redes obtenemos:
S21 =
1
2
(S11e − S11o) = 1
1 + jQe∆ω/ω0
(3.87)
De este modo, la amplitud del para´metro S21 es:
|S21| = 1√
1 + (Qe∆ω/ω0)
2
(3.88)
La amplitud del para´metro S21 se muestra en la figura 3.12. En resonancia, ∆ω =
0 y, por lo tanto, |S21| alcanza su ma´ximo valor, siendo este |S21(ω0)| = 1. Cuando
la frecuencia se desplaza de manera que
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Qe
∆ω±
ω0
= ±1 (3.89)
el valor de |S21| cae a 0.707 (o -3 dB) veces el valor de su ma´ximo. As´ı pues,
podemos definir el ancho de banda de la manera siguiente:
∆ω3dB = ∆ω+ −∆ω− = ω0
(Qe/2)
(3.90)
donde ω3dB es el ancho de banda, en el cual, el para´metro S21 sufre una atenuacio´n
de 3 dB respecto al punto en el que se encuentra la frecuencia de resonancia. Por lo
tanto, despejando el factor de calidad externo de la ecuacio´n anterior obtenemos:
Qe =
2 · ω0
∆ω3dB
(3.91)
A continuacio´n, exponemos el me´todo a seguir para calcular el factor de calidad
externo de un resonador paso a paso:
1. Construimos el resonador en nuestro simulador electromagne´tico. A este
resonador se le an˜ade un puerto de entrada y otro de salida de manera que
mantengamos en todo momento la simetr´ıa del circuito.
2. Realizamos una simulacio´n para obtener el para´metro de transmisio´n S21
de nuestra estructura.
3. Dibujamos el mo´dulo de nuestro para´metro de transmisio´n. El ma´ximo de
la funcio´n se correspondera´ con la frecuencia de resonancia y debemos iden-
tificar las frecuencias (ω2 y ω1) a las que la amplitud cae 0.707 veces el valor
del ma´ximo (o cae 3dB si hemos representado la respuesta en decibelios).
4. Con estos valores de frecuencia utilizamos la ecuacio´n 3.91 para obtener el
factor de calidad externo de nuestro circuito, siendo ∆ω3dB = ω2 − ω1.

Cap´ıtulo 4
Estudio de las tecnolog´ıas
empleadas en el proyecto.
En este cap´ıtulo se presentara´n las caracter´ısticas esenciales de las diferentes tec-
nolog´ıas empleadas en el disen˜o de nuestros filtros paso banda de banda estrecha
y se argumentara´ el por que´ de la eleccio´n de ambas tecnolog´ıas. Adema´s, pre-
sentaremos un estudio detallado de los para´metros de disen˜o e ilustraremos los
resultados con gra´ficas que nos sera´n u´tiles para la realizacio´n de nuestros filtros.
Para dicho disen˜o empleamos l´ıneas microstrip y gu´ıas de ondas integradas en
sustrato1.
Las l´ıneas microstrip nos permitira´n realizar la transicio´n/acoplo de entrada
y salida, ya que nuestro disen˜o esta pensado para aprovechar la facilidad de
integracio´n que presentan las gu´ıas de ondas integradas en sustrato con otras
tecnolog´ıas planares. Veremos las posibilidades que tenemos para acoplar la
energ´ıa a la entrada/salida de nuestro filtro de cavidades utilizando l´ıneas
microstrip y argumentaremos la eleccio´n que fue tomada.
Los filtros de cavidades sera´n realizados con gu´ıa de ondas integrada en sus-
trato. Esta tecnolog´ıa pretende imitar de manera bastante razonable a una
gu´ıa de ondas, sustituyendo las paredes verticales por taladros metalizados,
la cual es muy utilizada para realizar filtros con altos factores de calidad.
Veremos bajo que´ condiciones las gu´ıas de ondas integradas en sustrato re-
presentan una buena aproximacio´n a una gu´ıa de ondas y explicaremos las
ventajas que e´stas presentan.
1SIW - Substrate Integrated Waveguide
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Figura 4.1: Geometr´ıa de una gu´ıa rectangular.
As´ı pues, empezaremos con una descripcio´n del comportamiento de una gu´ıa de
ondas y, a continuacio´n, presentaremos la gu´ıa de ondas integrada en sustrato
como alternativa eficaz a e´sta bajo unas ciertas condiciones. Continuaremos con
la presentacio´n de la l´ınea microstrip y estudiaremos las transiciones entre la l´ınea
microstrip y la gu´ıa de ondas integrada en sustrato. Adema´s, presentaremos co´mo
se implementan los resonadores que permiten la realizacio´n de un filtro por medio
de cavidades acopladas y, finalmente, veremos un estudio de los para´metros de
disen˜o para la realizacio´n del filtro en cuestio´n.
4.1. Gu´ıa de ondas rectangular.
Una gu´ıa de ondas rectangular es un tubo meta´lico relleno de un diele´ctrico de
permitividad ele´ctrica  y permeabilidad magne´tica µ cuya seccio´n es rectangular,
tal y como puede verse en la figura 4.1. Al estar compuesto por un so´lo conductor,
no soporta modos TEM (Transversal Electro-Magne´tico) para la propagacio´n
de la onda2, por lo que u´nicamente podemos tener soluciones a las ecuaciones
de Maxwell para ondas con modos TE(Transversal Ele´ctrico) o TM(Transversal
Magne´tico), es decir, so´lo ondas de los modos TE y TM se pueden propagar
dentro de la gu´ıa.
Los diferentes modos se denominara´n con dos sub´ındices, por ejemplo TEmn, que
indica el nu´mero de ma´ximos de la onda estacionaria que existen en una seccio´n
2Para ma´s informacio´n sobre las soluciones generales de propagacio´n de una onda para modos
TEM, TE y TM ve´ase [1, Cap. 3]
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de la gu´ıa para cada componente transversal (m para la direccio´n x y n para la
direccio´n y segu´n la figura 4.1). Adema´s, para cada modo habra´ una frecuencia
de corte fc, por debajo de la cual, dicho modo no puede ser propagado y se
dice que esta´ al corte. Esta frecuencia de corte dependera´ de la geometr´ıa de la
seccio´n transversal. Una vez se determina la frecuencia de corte, la constante de
propagacio´n β puede ser obtenida de la siguiente forma:
β =
√
k2 − k2c (4.1)
donde k = ω
√
µ y kc = 2pifc
√
µ. Por otro lado, la longitud de onda en la gu´ıa
es:
λg =
2pi
β
=
λ0√
1− λ20/λ2c
=
λ0√
1− f 2c /f 2
> λ0 =
c
f
(4.2)
siendo λ0 la longitud de onda en el vac´ıo de una onda plana, la cual, en el caso
de que nuestra gu´ıa este´ rellena de un diele´ctrico con r 6= 1 debe ser modificada
como λ = λ0/
√
r para que pueda ser usada en la ecuacio´n 4.2.
La velocidad de grupo3 se define de la siguiente forma:
vg =
(
dω
dβ
)
=
λ0
λg
c donde utilizaremos λ si la gu´ıa esta´ rellena. (4.3)
As´ı pues, como λg > λ0, tal y como puede verse en la ecuacio´n 4.2, la velocidad
de la onda que se propaga por el interior de la gu´ıa es menor que la velocidad
de la luz en el vac´ıo c. Adema´s, como β y vg vienen dadas en funcio´n de la
frecuencia, cualquier sen˜al compuesta por diferentes frecuencias sera´ dispersada
espacialmente y temporalmente a lo largo de su recorrido a trave´s de la gu´ıa. De
este modo, si la gu´ıa es muy larga puede producirse una distorsio´n de la sen˜al
considerable. Decimos pues, que una gu´ıa de ondas es un medio dispersivo.
3La velocidad de grupo es aquella a la que una sen˜al, que consiste en componentes de
frecuencia de banda muy estrecha, se propaga.
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4.1.1. Modos TE.
Los modos TE se caracterizan por tener nulo el vector de campo magne´tico en la
direccio´n de propagacio´n de la onda (Ez = 0), mientras que Hz debe satisfacer la
ecuacio´n de onda de Helmholtz:
(
∂2
∂x2
+
∂2
∂y2
+
∂2
∂z2
+ k2
)
Hz = 0 (4.4)
siendo Hz(x, y, z) = hz(x, y)e
−jβz. Esta ecuacio´n puede ser reducida a una ecua-
cio´n de onda bidimensional para hz:
(
∂2
∂x2
+
∂2
∂y2
+ k2c
)
hz(x, y) = 0 (4.5)
donde k2c = k
2−β2 6= 0. Esta ecuacio´n debe resolverse ahora para las condiciones
de contorno espec´ıficas de la gu´ıa. Para ello, con gu´ıas rectangulares, aplicamos
el me´todo de separacio´n de variables:
hz(x, y) = X(x)Y (y) (4.6)
Sustituyendo en 4.5 obtenemos:
1
X
d2X
dx2
+
1
Y
d2Y
dy2
+ k2c = 0 (4.7)
Despue´s, siguiendo el procedimiento de separacio´n de variables, cada uno de los
te´rminos de 4.7 debe ser igual a una constante, por lo que definimos las constantes
de separacio´n kx y ky de modo que:
d2X
dx2
+ k2xX = 0
d2Y
dy2
+ k2yY = 0
k2x + k
2
y = k
2
c
(4.8)
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La solucio´n general para hz puede escribirse como:
hz(x, y) = (A cos kxx+B sin kxx)(C cos kyy +D sin kyy) (4.9)
Ahora, para evaluar las constantes de 4.9 debemos aplicar las condiciones de
contorno sobre las componentes del campo ele´ctrico tangencial a las paredes de
la gu´ıa.
ex(x, y) = 0, en y = 0, b.
ey(x, y) = 0, en x = 0, a.
(4.10)
A partir las ecuaciones de Maxwell expresadas para cada componente (x,y,z) de
los campos ele´ctrico y magne´tico, asumimos que se propaga un modo TE (Ez = 0
y Hz 6= 0) para poder obtener ex y ey de hz:
ex =
−jωµ
k2c
∂hz
∂y
=
−jωµ
k2c
ky(A cos kxx+B sin kxx)(−C sin kyy +D cos kyy)
ey =
jωµ
k2c
∂hz
∂x
=
−jωµ
k2c
kx(−A sin kxx+B cos kxx)(C cos kyy +D sin kyy)
(4.11)
En este punto, de 4.10 y 4.11 podemos ver que D = 0 y ky = npi/b para n =
0, 1, 2, · · · . Por otro lado, B = 0 y kx = mpi/a para m = 0, 1, 2, · · · . Por lo tanto,
la solucio´n final para Hz es:
Hz(x, y, z) = Amn cos
mpix
a
cos
npiy
b
e−jβz (4.12)
donde Amn es una constante de amplitud arbitraria compuesta por las constantes
A y C de 4.9. Ahora podemos calcular las componentes transversales de campo
del modo TEmn de la siguiente forma:
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Ex =
−jωµ
k2c
∂Hz
∂y
=
jωµnpi
k2cb
Amn cos
mpix
a
sin
npiy
b
e−jβz
Ey =
jωµ
k2c
∂Hz
∂x
=
−jωµmpi
k2ca
Amn sin
mpix
a
cos
npiy
b
e−jβz
Hx =
−jβ
k2c
∂Hz
∂x
=
jβmpi
k2ca
Amn sin
mpix
a
cos
npiy
b
e−jβz
Hy =
−jβ
k2c
∂Hz
∂y
=
jβnpi
k2cb
Amn cos
mpix
a
sin
npiy
b
e−jβz
(4.13)
La constante de propagacio´n es:
β =
√
k2 − k2c =
√
k2 −
(mpi
a
)2
−
(npi
b
)2
(4.14)
la cual, es real para los modos propagantes en los que:
k > kc =
√(mpi
a
)2
+
(npi
b
)2
(4.15)
Cada modo tiene una frecuencia de corte, por debajo de la cual la onda no se
propaga a trave´s de la gu´ıa, que viene dada por la expresio´n:
fc,mn =
kc
2pi
√
µ
=
1
2pi
√
µ
√(mpi
a
)2
+
(npi
b
)2
(4.16)
El modo con la frecuencia de corte ma´s baja es el TE10 y es denominado modo
dominante. Como hemos asumido que a > b, la frecuencia de corte para el TE10
(m = 1, n = 0) viene dada por:
fc10 =
1
2a
√
µ
(4.17)
A una frecuencia de operacio´n f, so´lo aquellos modos cuya frecuencia de corte
sea menor que la frecuencia de operacio´n podra´n propagarse a trave´s de la gu´ıa.
As´ı pues, aquellos modos cuya frecuencia de corte sea mayor que la frecuencia
de operacio´n tendra´n una constante de atenuacio´n α real, lo que indica que la
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Figura 4.2: Diagrama de Brillouin.
onda decae exponencialmente. A estos modos se les denomina como modos eva-
nescentes. Por otro lado, si incluimos las pe´rdidas de la estructura, la constante
de propagacio´n compleja se define como:
γ = α + jβ (4.18)
donde α es la constante de atenuacio´n y β es la constante de fase. En la figura
4.2 podemos ver ilustrado co´mo a partir de la frecuencia de corte el modo deja
de ser evanescente y se convierte en un modo propagado cuya constante de fase
se aproxima a la de un modo TEM. Tambie´n se puede ver que un modo TEM no
tiene frecuencia de corte, por lo que la onda se propaga desde frecuencia cero.
Adema´s, se define como ancho de banda monomodo a aquella franja de frecuencias
para las que so´lo existe un modo propaga´ndose en la gu´ıa. Cabe decir que nuestros
filtros se disen˜ara´n para que so´lo el modo TE10 pueda ser propagado y evitar
as´ı efectos indeseados debido a la interaccio´n que pueda haber con otros modos.
En este punto podemos definir la impedancia de modo, la cual relaciona los
campos transversales ele´ctrico y magne´tico de la siguiente forma:
ZTE =
Ex
Hy
=
−Ey
Hx
=
kη
β
(4.19)
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siendo η =
√
µ/ la impedancia intr´ınseca del material que rellena la gu´ıa de
ondas. Hay que destacar que ZTE es real cuando β es real (modo propagante),
mientras que es imaginaria cuando β lo es (modo evanescente).
En cuanto a la atenuacio´n en una gu´ıa rectangular, e´sta puede venir dada por
pe´rdidas en el conductor y por pe´rdidas en el diele´ctrico (α = αc + αd).
Las pe´rdidas en el diele´ctrico para un medio homege´neo pueden calcularse a partir
de la constante de propagacio´n compleja sin tener en cuenta las pe´rdidas en el
conductor. De este modo:
γ = αd + jβ =
√
k2c − k2 =
√
k2c − ω2µ00r(1− j tan δ) (4.20)
Como en la pra´ctica la mayor´ıa de los materiales diele´ctricos tienen muy bajas
pe´rdidas (tan δ  1) la expresio´n anterior puede ser simplificada utilizando los
dos primeros te´rminos de la expansio´n de Taylor:
√
a2 + x2 ' a+ 1
2
(
x2
a
)
para x a. (4.21)
De este modo, la ecuacio´n 4.20 puede reducirse a:
γ =
√
k2c − k2 + jk2 tan δ '
√
k2c − k2 +
jk2 tan δ
2
√
k2c − k2
=
k2 tan δ
2β
+ jβ (4.22)
donde se ha considerado que
√
k2c − k2 = jβ. En estos resultados, k2 = ω2µ00r
es el nu´mero de onda en ausencia de pe´rdidas. La ecuacio´n 4.22 muestra que
cuando las pe´rdidas son pequen˜as, la constante de fase β no cambia, mientras
que la constante de atenuacio´n debido a las pe´rdidas en el diele´ctrico viene dada
como:
αd =
k2 tan δ
2β
Np/m para ondas TE o TM. (4.23)
Las pe´rdidas en el conductor pueden determinarse por medio del me´todo de per-
turbacio´n descrito en [1, Cap. 1]. Estas pe´rdidas dependen de la distribucio´n de
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campo en la gu´ıa, por lo que cada modo tendra´ unas pe´rdidas diferentes. Para el
caso del modo fundamental de la gu´ıa TE10 las pe´rdidas en el conductor son:
αc =
Rs
a3bβkη
(
2bpi2 + a3k2
)
Np/m (4.24)
donde Rs es la resistencia superficial de las paredes de la gu´ıa. Finalmente, el
flujo de potencia que atraviesa la gu´ıa para el modo TE10 puede calcularse de la
siguiente manera:
P10 =
1
2
Re
∫ a
x=0
∫ b
y=0
E ×H∗ · zˆdydx = 1
2
Re
∫ a
x=0
∫ b
y=0
Ey ×H∗xdydx
=
ωµa2
2pi2
Re(β) |A10|2
∫ a
x=0
∫ b
y=0
sin2
pix
a
dydx =
ωµa3 |A10|2 b
4pi2
Re(β)
(4.25)
Se puede ver que se obtiene potencia real no nula so´lo cuando β es real, es decir,
so´lo cuando nos encontramos ante un modo propagante.
4.1.2. Modos TM.
Los modos TM se caracterizan por tener nulo el vector de campo ele´ctrico en la
direccio´n de propagacio´n de la onda (Hz = 0), mientras que Ez debe satisfacer la
ecuacio´n de onda de Helmholtz:
(
∂2
∂x2
+
∂2
∂y2
+
∂2
∂z2
+ k2
)
Ez = 0 (4.26)
siendo Ez(x, y, z) = ez(x, y)e
−jβz. Esa ecuacio´n puede ser reducida a una ecuacio´n
bidimensional para ez:
(
∂2
∂x2
+
∂2
∂y2
+ k2c
)
ez(x, y) = 0 (4.27)
donde k2c = k
2 − β2. La ecuacio´n 4.27 puede ser resuelta por medio de la te´cnica
de separacio´n de variables, tal y como se hizo para los modos TE. Por lo tanto,
la solucio´n general es:
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ez(x, y) = (A cos kxx+B sin kxx)(C cos kyy +D sin kyy) (4.28)
Las condiciones de contorno pueden ser aplicadas directamente a ez:
ez(x, y) = 0, en x = 0, a
ez(x, y) = 0, en y = 0, b.
(4.29)
Aplicando 4.29 a 4.28, podemos ver que A = 0 y kx = mpi/a para m = 1, 2, 3 · · · .
De manera similar, podemos ver que C = 0 y ky = npi/b para n = 1, 2, 3 · · · . Por
lo tanto, la solucio´n para Ez se reduce a:
Ez(x, y, z) = Bmn sin
mpix
a
sin
npiy
b
e−jβz (4.30)
donde Bmn es una constante arbitraria de amplitud.
Las componentes transversales de campo para el modo TMmn quedan:
Ex =
−jβ
k2c
∂Ez
∂x
=
−jβmpi
k2ca
Bmn cos
mpix
a
sin
npiy
b
e−jβz
Ey =
−jβ
k2c
∂Ez
∂y
=
−jβnpi
k2cb
Bmn sin
mpix
a
cos
npiy
b
e−jβz
Hx =
jω
k2c
∂Ez
∂y
=
jωnpi
k2cb
Bmn sin
mpix
a
cos
npiy
b
e−jβz
Hy =
−jω
k2c
∂Ez
∂x
=
−jωmpi
k2ca
Bmn cos
mpix
a
sin
npiy
b
e−jβz
(4.31)
Como en los modos TE, la constante de propagacio´n es:
β =
√
k2 − k2c =
√
k2 −
(mpi
a
)2
−
(npi
b
)2
(4.32)
siendo β real para modos propagantes, mientras que para modos evanescentres es
imaginaria. La frecuencia de corte para los modos TMmn es la misma que para
los modos TEmn y puede calcularse por medio de la ecuacio´n 4.16.
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Figura 4.3: Vista tridimendional de una gu´ıa de ondas integrada en sustrato.
El primer modo TM que tenemos es el TM11 y su frecuencia de corte es:
fc11 =
1
2pi
√
µ
√(pi
a
)2
+
(pi
b
)2
(4.33)
Se puede ver que su frecuencia de corte es superior a la frecuencia de corte del
modo TE10. Para hacernos una idea, si a = 2b las primeras frecuencias de corte en
orden ascendente se distribuyen: fc(TE10) < fc(TE01) = fc(TE20) < fc(TE11) =
fc(TM11) · · · .
Finalmente, la impedancia de modo queda como:
ZTM =
Ex
Hy
=
−Ey
Hx
=
βη
k
(4.34)
4.2. Gu´ıa de ondas integrada en sustrato.
Una gu´ıa de ondas integrada en sustrato4 es una estructura perio´dica que intenta
aunar las bondades de las gu´ıas de onda y de las tecnolog´ıas planares. Como
4SIW - Substrate Integrated Waveguide, en ingle´s.
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puede verse en la figura 4.3, la estructura de una gu´ıa de ondas integrada en
sustrato esta´ compuesta por dos filas de cilindros meta´licos, embebidos en un
sustrato diele´ctrico, que conectan dos planos meta´licos paralelos. La idea es con-
seguir una estructura que imite a una gu´ıa de ondas convencional (por eso es una
estructura cerrada casi por completo por elementos meta´licos) y orientada a que
se propaguen modos del tipo TEm0 en los que la altura del sustrato no afecta a la
propagacio´n de la onda (ve´anse las fo´rmulas expuestas en la seccio´n 4.1.1), por lo
que se puede reducir a medidas t´ıpicas para tecnolog´ıas planares. Como la altura
del sustrato es muy pequen˜a en comparacio´n con la distancia entre las filas de
postes, los modos del tipo TEmn con n diferente de cero tendra´n una frecuencia
de corte muy elevada, lo que situ´a a estos modos lejos de la frecuencia a la que
trabajaremos (aquella en la que se propague u´nicamente el modo TE10).
As´ı pues, esta estructura permite una implementacio´n de menor coste y peso de
una gu´ıa de ondas convencional. Hereda de e´sta las bajas pe´rdidas (por lo menos
son ma´s bajas que para otras tecnolog´ıas planares) y permite una fa´cil integracio´n
con otros circuitos planares (l´ınea microstrip, l´ınea coplanar, etc.), muy usados en
la actualidad, en el mismo sustrato. Existen numerosas referencias para modelar
y caracterizar esta estructura, si bien, uno de los ma´s precisos y que se ajusta
bastante bien a la realidad es [17].
4.2.1. Caracter´ısticas fundamentales.
La primera caracter´ıstica que debe ser sen˜alada es que, en una gu´ıa de ondas
integrada en sustrato, las discontinuidades que presentan las paredes laterales
formadas por los cilindros, evitan que existan corrientes que circulen en el eje zˆ
(ve´ase la figura 4.3). Por lo tanto, todos los modos que tengan el campo magne´tico
en la direccio´n yˆ, como el TE0n, el TEmn o el TMmn, presentara´n significativas
pe´rdidas por fugas si son excitados. De este modo, los modos que deben ser
empleados en este tipo de estructura son aquellos de la forma TEm0.
Por otro lado, la pared formada por los cilindros es equivalente ele´ctricamente a
una pared meta´lica como la que presenta una gu´ıa de ondas, si bien, la anchura
de la gu´ıa de ondas equivalente es, en general, diferente de la distancia entre los
centros de los postes que conforman las filas que hacen de paredes laterales ar.
As´ı pues, podemos establecer una relacio´n entre ambas definiendo el para´metro
κ:
κ =
aeq
ar
(4.35)
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Figura 4.4: Para´metro κ en funcio´n de la distancia entre postes y del dia´metro
de los postes (normalizado a la longitud de onda de corte).
donde aeq es la anchura de la gu´ıa de ondas equivalente y ar es la distancia
entre las filas de postes. Las curvas para diferentes valores de κ pueden verse en
la figura 4.4, donde el para´metro κ viene dado en funcio´n de la distancia entre
postes consecutivos de una misma fila normalizada a la longitud de onda de corte
de la gu´ıa rectangular equivalente (p/λc) y en funcio´n del dia´metro de los postes
normalizado a la longitud de onda de corte (d/λc), siendo λc = 1/fc
√
r0µ0. En
la gra´fica, la l´ınea de puntos delimita una zona que imposibilita la realizacio´n
f´ısica de la estructura por ser mayor el dia´metro de los postes que la distancia
entre ellos (d > p), lo que implicar´ıa que los cilindros se superponen. La figura
4.4 nos da una descripcio´n cualitativa interesante del comportamiento de una
gu´ıa de ondas integrada en sustrato. Como podemos ver, lo ma´s normal es que el
para´metro κ sea menor que 1, lo que supone que la anchura de la gu´ıa equivalente
es menor que la distancia entre los postes de ambas filas.
Para que la estructura permita el confinamiento de las ondas hay que tener cui-
dado con la eleccio´n de la distancia de separacio´n entre los postes de la fila p. En
este sentido, una separacio´n excesiva producira´ pe´rdidas por fugas que imposibi-
litara´n que la estructura funcione como una gu´ıa de ondas. Estas pe´rdidas vienen
caracterizadas por el para´metro αl. En la figura 4.5(a) se pueden ver curvas que
representan dichas pe´rdidas por fugas. Los valores que aparecen han sido obteni-
dos para el modo TE10 funcionando en el centro del ancho de banda de operacio´n
(k0 = 1,5kc, siendo kc = 2pi/λc). As´ı pues, debe escogerse bien el valor de p y d
para que las pe´rdidas por fugas sean asumibles.
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Figura 4.5: (a) Pe´rdidas por fugas. (b) Regiones de operacio´n.
Las otras pe´rdidas existentes son las presentes en el diele´ctrico y en el conductor.
Para calcularlas debemos reescribir las fo´rmulas empleadas en el apartado 4.1.1
para adaptarse a la nueva estructura (ve´ase [18]). De este modo el resultado es:
αd =
k20 tan δ
2kz
αc =
Rm
aeqη
√
1− k2c
k20
[
aeq
b
+ 2
k2c
k20
] (4.36)
donde kz (la constante de propagacio´n en la gu´ıa) y aeq pueden ser obtenidos
por el me´todo descrito en [17], Rm =
√
ωµ0/2σ, η = µ0/r0, tan δ representa el
factor de pe´rdidas en el diele´ctrico y σ es la conductividad del metal. Finalmente,
las pe´rdidas totales de la estructura viene dadas como:
α = αl + αd + αc (4.37)
En la figura 4.5(b) podemos ver las diferentes regiones en las que podemos clasi-
ficar a la estructura en funcio´n del dia´metro de sus postes y de la distancia entre
ellos. Vemos que las gra´ficas que aparecen en la figura 4.5 pueden complementar-
se. As´ı pues, si las pe´rdidas por fugas son muy superiores a las pe´rdidas debidas
al diele´ctrico y al conductor, podemos emplear la estructura a modo de antena.
Para utilizar la estructura como gu´ıa de ondas las pe´rdidas han de ser bajas y, por
lo tanto, deberemos escoger los para´metros p y d para que nos encontremos en la
regio´n 3 de la figura 4.5(b). Por el contrario, la regio´n 2 se debe evitar puesto que
4.2. GUI´A SIW 85
Figura 4.6: Regio´n de intere´s para el disen˜o de una gu´ıa de ondas integrada en
sustrato.
las pe´rdidas por fugas son muy pequen˜as para que funcione bien como antena y
son muy elevadas para que actu´e como una gu´ıa de ondas.
Otro efecto indeseado es el denominado efecto de bandgap, el cual, es muy habitual
en estructuras perio´dicas. Son incrementos en las pe´rdidas que se producen debido
a la periodicidad de la estructura. Estos picos se situ´an en βp = npi. Para evitarlo
debemos hacer que el primer bandgap aparezca en el borde del ancho de banda de
operacio´n (k0 = 2kc). La condicio´n necesaria para que el bandgap este´ centrado
en 2fc es:
p
λc
=
1
2
√
3
(4.38)
Con todo lo mencionado anteriormente podemos establecer unas reglas de disen˜o
que nos permiten definir una regio´n en la que podemos encontrar los valores
va´lidos para el dia´metro de los postes y la separacio´n entre los postes de la fila,
tal y como podemos ver en la figura 4.6. Dichas reglas pueden ser agrupadas de
la siguiente manera:
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Figura 4.7: (a) Gu´ıa de ondas convencional. (b) Gu´ıa de ondas integrada en
sustrato (SIW).
p > d
p
λc
< 0,25
αl
k0
< 10−4
p
λc
> 0,05
(4.39)
La primera regla indica la imposibilidad de fabricar una estructura en la que
el dia´metro de los postes sea mayor que la distancia entre estos, puesto que los
cilindros se superpondr´ıan. La segunda regla permite evitar que el bandgap entre
dentro del ancho de banda de operacio´n. La tercera regla indica que para que la
estructura actu´e como una gu´ıa de ondas, las pe´rdidas por fugas deben ser bajas.
Finalmente, la cuarta regla busca minimizar el nu´mero de cilindros que se usan
por el mero hecho de que la estructura no pierda rigidez debido a un elevado
nu´mero de agujeros (indica un ma´ximo de 20 cilindros por longitud de onda).
4.2.2. Comparacio´n con una gu´ıa de ondas convencional.
La equivalencia entre una gu´ıa de ondas convencional y una gu´ıa de ondas inte-
grada en sustrato fue comprobada por medio de un simulador electromagne´tico5.
As´ı pues, se disen˜aron dos gu´ıas como las que aparecen en la figura 4.7, con la
misma altura del sustrato (b = 0,508mm) que tiene una permitividad ele´ctrica
relativa r = 2,2. La anchura de la gu´ıa de ondas convencional es de 20 mm y la
5El simulador usado es el ANSYS HFSS.
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Figura 4.8: Para´metros S de la simulacio´n de ambas estructuras.
distancia entre las filas de postes ar = 20mm. Adema´s, el dia´metro de los postes
es de 0.7mm y la distancia entre los postes de la misma fila p = 2mm, por lo que
se cumplen las reglas de disen˜o expuestas en el apartado 4.2.1. Para la simulacio´n
se excita el modo TE10 y se observan los para´metros S de reflexio´n y transmisio´n
que pueden verse en la figura 4.8.
Ba´sicamente nos fijaremos en que la frecuencia de corte de la gu´ıa de ondas
integrada en sustrato es ligeramente superior a la de la gu´ıa de ondas, por lo que
la anchura equivalente aeq debe ser algo inferior a 20mm, tal y como se desprende
de la ecuacio´n 4.16. La interpretacio´n f´ısica de este hecho es que la onda impacta
de manera suave con el cilindro penetrando levemente en el espacio entre postes,
pero sin adentrarse mucho, de manera que queda confinada en el interior de la
estructura.
En concreto, la frecuencia de corte teo´rica de la gu´ıa de ondas convencional es
fcguia = 5,0565GHz. En la simulacio´n se ha obtenido una frecuencia de corte a
3 dB de valor fcguia = 5,0360GHz, mientras que para la gu´ıa de ondas integrada
en sustrato e´sta ha sido fcSIW = 5,0843GHz. Si introducimos estos valores en la
ecuacio´n 4.17 tenemos que:
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Figura 4.9: Estructura de una l´ınea microstrip.
a =
c
2fcguia
√
r
= 20,08mm para la gu´ıa de ondas convencional.
aeq =
c
2fcSIW
√
r
= 19,89mm para la gu´ıa de ondas integrada en sustrato.
(4.40)
siendo c la velocidad de propagacio´n de la luz en el vac´ıo.
Lo importante de este apartado es ver co´mo la gu´ıa de ondas integrada en sustrato
es equivalente en transmisio´n a la gu´ıa de ondas convencional cuya anchura es algo
menor a la separacio´n entre las filas de postes de la gu´ıa de ondas integrada en
sustrato. En la figura 4.8 podemos ver representados tambie´n los para´metros S11
para ambos tipos de estructuras, si bien, estos no son relevantes para el estudio
que se lleva a cabo.
4.3. L´ınea microstrip.
La l´ınea microstrip o microtira es una de las l´ıneas de transmisio´n planares que
gozan de mayor popularidad. Esto es debido a la facilidad de fabricacio´n y a la
facilidad de integracio´n con otros circuitos de microondas. Para este proyecto e´stas
l´ıneas resultan u´tiles pues permiten acoplar la energ´ıa a las cavidades resonantes
del filtro implementadas en tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en sustrato
y permiten el montaje de los conectores. La geometr´ıa de la l´ınea microstrip se
muestra en la figura 4.9. Vemos pues que se trata de una l´ınea meta´lica de anchura
W y espesor t que se encuentra sobre un sustrato de altura h y permitividad
relativa r, en cuya parte inferior hay un plano de masa.
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En esta estructura, la mayor parte de las l´ıneas de campo se encuentran dentro del
diele´ctrico, pero hay una pequen˜a parte que se encuentra en la zona de aire que
rodea la l´ınea. As´ı pues, tenemos que buena parte del campo viajara´ por dentro
del diele´ctrico a velocidad c/
√
r, pero otra parte viajara´ por el aire a velocidad
c. De este modo es imposible tener un modo TEM puro, si bien, podemos realizar
una aproximacio´n por medio de la teor´ıa de circuitos y definir lo que se denomina
modo cuasi-TEM. Por lo tanto, en una estructura no homoge´nea como es la l´ınea
microstrip, que posee dos conductores, existe un modo guiado con frecuencia de
corte nula que pueden considerarse pra´cticamente como un modo TEM, ya que la
componente longitudinal es muy pequen˜a frente a la componente transversal. Este
modo cuasi-TEM tendra´ una velocidad de fase y una constante de propagacio´n
que se definen de la manera siguiente:
vp =
c√
ef
β = k0
√
ef
(4.41)
siendo ef la constante diele´ctrica efectiva de la l´ınea microstrip. Ya que parte de
las l´ıneas de campo se encuentran en el diele´ctrico y otra parte en el aire, esta
constante cumple con la relacio´n:
1 < ef < r (4.42)
4.3.1. Caracter´ısticas principales de la l´ınea microstrip.
La constante diele´ctrica efectiva de una l´ınea microstrip puede aproximarse como:
ef =
r + 1
2
+
r − 1
2
1√
1 + 12h/W
(4.43)
Esta constante diele´ctrica efectiva puede interpretarse como la constante diele´ctri-
ca de un medio homoge´neo que reemplaza a las regiones de aire y diele´ctrico de
la l´ınea microstrip, tal y como puede verse en 4.10.
Conocidas las dimensiones de la l´ınea microstrip puede conocerse la impedancia
caracter´ıstica de la manera siguiente:
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Figura 4.10: Modelo con medio homoge´neo de permitividad efectiva ef .
Z0 =

60√
ef
ln
(
8h
W
+ W
4h
)
para W/h ≤ 1
120pi√
ef [W/h+1,393+0,667 ln(W/h+1,444)]
para W/h ≥ 1
(4.44)
Si lo que conocemos es la impedancia caracter´ıstica de la l´ınea Z0 y la constante
diele´ctrica r, podemos establecer la relacio´n W/h de la siguiente forma:
W
h
=

8eA
e2A−2 para W/h < 2
2
pi
[
B − 1− ln(2B − 1) + r−1
2r
{ln(B − 1) + 0,39− 0,61
r
}
]
para W/h > 2
(4.45)
donde
A =
Z0
60
√
r + 1
2
+
r − 1
r + 1
(
0,23 +
0,11
r
)
B =
377pi
2Z0
√
r
Considerando la l´ınea microstrip con un modo cuasi-TEM, la atenuacio´n debida
a las pe´rdidas en el diele´ctrico viene dada como:
αd =
k0r(ef − 1) tan δ
2
√
ef (r − 1) Np/m (4.46)
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Figura 4.11: (a) Transicio´n entre una l´ınea microstrip y una gu´ıa de ondas in-
tegrada en sustrato. (b) Transicio´n entre una l´ınea microstrip y una cavidad en
tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en sustrato.
siendo tan δ la tangente de pe´rdidas del diele´ctrico. Por otro lado, las pe´rdidas
en el conductor pueden ser calculadas de manera aproximada segu´n la siguiente
ecuacio´n:
αc =
Rs
Z0W
Np/m (4.47)
donde Rs =
√
ωµ0/2σ es la resistividad superficial del conductor. Cabe decir que
en la mayor´ıa de las l´ıneas microstrip predominan las pe´rdidas en el conductor
sobre las pe´rdidas en el diele´ctrico.
4.3.2. Transicio´n l´ınea microstrip - gu´ıa de ondas integra-
da en sustrato.
La l´ınea microstrip, tal y como hemos dicho anteriormente, nos sirve para in-
troducir y extraer la energ´ıa a nuestro filtro. Existen dos configuraciones muy
utilizadas para elaborar el acoplo de entrada/salida que se pueden ver en la fi-
gura 4.11. Si bien, la configuracio´n (b) permite un mayor rango de factores de
acoplo (permite acoplar ma´s energ´ıa).
La transicio´n que aparece en la figura 4.11(a) se denomina taper. Esta configu-
racio´n es muy usada para elaborar filtros in-line con gu´ıa de ondas integrada
en sustrato. Para que la adaptacio´n de la onda a la gu´ıa de ondas integrada en
sustrato sea la correcta deben cumplirse las siguientes reglas [19]:
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WT
(ar − d) ≈ 0,4
λg
2
< LT < λg
(4.48)
Vemos pues que esto provoca que haya que an˜adir un tramo de linea de longitud
considerable (mayor de λg/2) y un pequen˜o tramo de gu´ıa de ondas integrada en
sustrato antes del primer resonador, por lo que el taman˜o de la estructura global
se incrementa considerablemente.
Como alternativa se plantea el disen˜o de la figura 4.11(b), que sera´ el que utili-
cemos en nuestro proyecto. En este disen˜o la l´ınea microstrip se introduce direc-
tamente en el primer y el u´ltimo resonador, por lo que no es necesario un tramo
mayor que una l´ınea λg/4 para adaptar impedancias y, sobre todo, para evitar
la propagacio´n de modos superiores (darle espacio a los modos evanescentes para
que dejen de propagarse) y tener espacio suficiente para la conexio´n del conector
coaxial que colocamos a la entrada y a la salida de nuestro filtro. As´ı pues, con
este disen˜o, la estructura es mucho ma´s compacta, por lo que es deseable para
filtros de cavidades en tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en sustrato. Adema´s,
tal y como veremos ma´s adelante, este tipo de acoplo de entrada permite obtener
valores de acoplos mucho mayores a los de la l´ınea taper ya que permite introducir
la energ´ıa all´ı donde el campo es ma´s intenso para el modo TE10, el centro del
resonador.
4.4. Cavidad rectangular de gu´ıa de ondas.
En el disen˜o de nuestro filtro se utilizan cavidades cuadradas en tecnolog´ıa de
gu´ıa de ondas integrada en sustrato. Puesto que la gu´ıa de ondas integrada en
sustrato reu´ne las caracter´ısticas de una gu´ıa de ondas convencional para el modo
TE10, analizaremos las principales caracter´ısticas de la cavidad rectangular a fin
de comprender el funcionamiento de una cavidad realizada por medio de gu´ıa de
ondas integrada en sustrato.
La geometr´ıa de una cavidad rectangular se muestra en la figura 4.12. Como
se puede ver, la cavidad rectangular consiste en una gu´ıa de ondas de longitud
d cortocircuitada en ambos extremos ( z = 0, d ). Analizaremos primero las
frecuencias de resonancia de la cavidad asumiendo que e´sta es sin pe´rdidas y
despue´s an˜adiremos las pe´rdidas para el ca´lculo del factor de calidad Q.
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Figura 4.12: Cavidad rectangular resonante y la distribucio´n de campo ele´ctrico
para el modo resonante TE101.
Como vimos en el apartado 4.1, los campos ele´ctricos transversales (Ex, Ey) para
los modos TEmn o TMmn de la gu´ıa rectangular pueden expresarse como:
E¯t(x, y, z) = e¯(x, y)
[
A+e−jβmnl + A−e−jβmnl
]
(4.49)
donde e¯(x, y) es la variacio´n transversal del modo y A+, A− son las amplitudes
arbitrarias de las ondas que viajan en sentido positivo y negativo segu´n el eje zˆ.
La constante de propagacio´n puede obtenerse por medio de 4.32.
Aplicando la condicio´n de contorno E¯t = 0 en z = 0 a 4.49, tenemos que A
+ =
−A−. Posteriormente, la condicio´n E¯t = 0 en z = d implica que:
E¯t(x, y, d) = −e¯(x, y)A+2j sin βmnd = 0 (4.50)
La u´nica solucio´n no trivial para la ecuacio´n anterior se produce cuando:
βmnd = lpi, l = 1, 2, 3, · · · (4.51)
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lo que implica que la cavidad debe tener como longitud un mu´ltiplo entero de
λg/2 a la frecuencia de resonancia. As´ı pues, los modos resonantes de la cavidad
se denominan como TEmnl y TMmnl, donde los ı´ndices indican el nu´mero de
variaciones en el patro´n de onda estacionaria en los ejes x, y, z, respectivamente.
La frecuencia de resonancia para los modos de la cavidad rectangular se calcula
como:
fmnl =
c
2pi
√
µrr
√(mpi
a
)2
+
(npi
b
)2
+
(
lpi
d
)2
(4.52)
Si b < a < d, el modo dominante es el TE101 que corresponde al modo domi-
nante TE10 de una gu´ıa de ondas cortocircuitada de longitud λg/2. El modo TM
dominante es el TM110. A nosotros nos interesara´n los modos TEm0l ya que los
modos TM no pueden ser propagados en una gu´ıa de ondas integrada en sustrato
y puesto que la altura del sustrato es pequen˜a, por lo que la frecuencia de reso-
nancia de modos TEmnl, con n diferente de cero, sera´ elevada y no nos afectara´.
De este modo, el campo sera´ constante verticalmente (tendremos un problema
bidimensional).
Para calcular el factor de calidad para el modo TE10l partimos de las ecuaciones
planteadas en el apartado 4.1.1, de la ecuacio´n 4.49 y del hecho de que A− = −A+.
Los campos totales para el modo resonante TE10l pueden escribirse como:
Ey = E0 sin
pix
a
sin
lpiz
d
Hx =
−jE0
ZTE
sin
pix
a
cos
lpiz
d
Hz =
jpiE0
kηa
cos
pix
a
sin
lpiz
d
(4.53)
donde E0 = −2jA+. Podemos ver que los campos forman ondas estacionarias
dentro de la cavidad, por lo que podemos calcular el factor de calidad al hallar
la energ´ıa magne´tica y ele´ctrica almacenada y las pe´rdidas de potencia en las
paredes del conductor y en el diele´ctrico.
La energ´ıa ele´ctrica almacenada es:
We =

4
∫
V
EyE
∗
ydv =
abd
16
E20 (4.54)
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mientras que la energ´ıa almacenada es:
Wm =
µ
4
∫
V
(HxH
∗
x +HzH
∗
z )dv =
µabd
16
E20
(
1
Z2TE
+
pi2
k2η2a2
)
(4.55)
Como ZTE = kη/β y β = β10 =
√
k2 − (pi/a)2, la expresio´n entre pare´ntesis
puede ser reducida:
(
1
Z2TE
+
pi2
k2η2a2
)
=
β2 + (pi/a)2
k2η2
=
1
η2
=

µ
y, por lo tanto, We = Wm. De este modo, la energ´ıa ele´ctrica y magne´tica alma-
cenada es igual en resonancia, de manera ana´loga a lo que ocurre con resonadores
RLC.
Para pe´rdidas pequen˜as, podemos encontrar la potencia disipada en las paredes de
la cavidad empleando el me´todo de perturbacio´n descrito en [1, Cap. 2]. As´ı pues,
la potencia que se pierde por las paredes meta´licas de la cavidad es:
Pc =
Rs
2
∫
paredes
|Ht|2 ds (4.56)
donde Rs =
√
ωµ0/2σ es la resistividad superficial de las paredes meta´licas y Ht
es la componente tangencial del campo magne´tico en la superficie de las paredes.
Introduciendo Hx y Hz de la ecuacio´n 4.53 en la fo´rmula anterior, tenemos que:
Pc =
Rs
2
{2
∫ b
y=0
∫ a
x=0
|Hx(z = 0)|2 dxdy + 2
∫ d
z=0
∫ b
y=0
|Hz(x = 0)|2 dydz
+ 2
∫ d
z=0
∫ a
x=0
[|Hx(y = 0)|2 + |Hz(y = 0)|2] dxdz}
=
RsE
2
0λ
2
8η2
(
l2ab
d2
+
bd
a2
+
l2a
2d
+
d
2a
)
(4.57)
donde se ha usado la simetr´ıa de la cavidad para hacer dobles las contribuciones
de las paredes en x = 0, y = 0 y z = 0, teniendo en cuenta de este modo las
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contribuciones de las paredes en x = a, y = b y z = d. En este momento, el factor
de calidad debido a las pe´rdidas en los conductores Qc puede ser calculado de la
siguiente manera:
Qc =
2ω0We
Pc
=
k3abdη
4pi2Rs
1
[(l2ab/d2) + (bd/a2) + (l2a/2d) + (d/2a)]
=
(kad)3bη
2pi2Rs
1
(2l2a3b+ 2bd3 + l2a3d+ ad3)
(4.58)
Para calcular ahora las pe´rdidas en el diele´ctrico tendremos en cuenta que un
diele´ctrico con pe´rdidas presenta una conductividad efectiva σ = ω′′ = ωr0 tan δ,
donde  = ′−j′′ = r0(1−j tan δ) y tan δ es la tangente de pe´rdidas del material.
As´ı pues, la potencia disipada en el diele´ctrico es:
Pd =
1
2
∫
V
J¯E¯ ∗ dv = ω
′′
2
∫
V
∣∣E¯∣∣2 dv = abdω′′ |E0|2
8
(4.59)
donde E¯ viene dado en la ecuacio´n 4.53. Despue´s, podemos calcular el factor de
calidad Qd debido a las pe´rdidas en el diele´ctrico de la siguiente manera:
Qd =
2ωWe
Pd
=
′
′′
=
1
tan δ
(4.60)
Finalmente, el factor de calidad Q que engloba las pe´rdidas presentes en el con-
ductor y en el diele´ctrico es:
Q =
(
1
Qc
+
1
Qd
)−1
(4.61)
4.5. Estudio de los para´metros de disen˜o.
En este apartado presentamos un estudio de los para´metros de disen˜o que sera´n
utilizados posteriormente para la implementacio´n de nuestros filtros. As´ı pues,
mostraremos co´mo se obtienen las dimensiones de cada uno de los elementos
de nuestra estructura para obtener una respuesta dada. El primer paso sera´ ver
co´mo conseguimos una cierta frecuencia de resonancia para nuestra cavidad a
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partir de las dimensiones de la misma. A continuacio´n, veremos los diferentes
tipos de acoplos que podemos conseguir y mostraremos un estudio del factor
de acoplo que se obtiene para diferentes separaciones de los postes. Finalmente,
veremos un estudio del factor de calidad externo que nos indica cua´nta energ´ıa
intercambia nuestro circuito con el exterior y que es necesario para realizar el
acoplo de entrada y de salida.
4.5.1. Taman˜o de la cavidad.
La frecuencia de resonancia de nuestra cavidad variara´ en funcio´n del taman˜o de la
misma. Del mismo modo que demostramos que, bajo ciertas condiciones, una gu´ıa
de ondas integrada en sustrato era equivalente a una gu´ıa de ondas convencional,
ahora diremos que una cavidad en tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en
sustrato se comporta de manera equivalente a una cavidad construida a partir
de una gu´ıa de ondas convencional para el modo resonante TE101, que es el que
nos interesa. As´ı pues, la frecuencia de resonancia de la cavidad en gu´ıa de ondas
integrada en sustrato puede determinarse de la siguiente manera [20]:
f0 =
c
2
√
r
√
1
a2eq
+
1
l2eq
(4.62)
donde:
aeq = a− 1,08d
2
p
+
0,1d2
a
leq = l − 1,08d
2
p
+
0,1d2
l
(4.63)
a y l son la anchura y la longitud de una cavidad de gu´ıa de ondas integrada en
sustrato para el modo TE101. aeq y leq son la anchura y la longitud que tendr´ıa
una cavidad rectangular de gu´ıa de ondas convencional para que su frecuencia
de resonancia fuera la misma. En nuestro caso, como implementaremos nuestros
filtros con cavidades cuadradas para tener menos variables en el disen˜o, tendremos
que a = l. Finalmente, recordar que d es el dia´metro del cilindro, p es la separacio´n
entre dos cilindros consecutivos de una misma fila, c es la velocidad de la luz en
el vac´ıo y r es la permitividad diele´ctrica relativa del sustrato.
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Figura 4.13: Acoplo inductivo(magne´tico) entre cavidades.
4.5.2. Tipos de acoplos.
En el cap´ıtulo 3 vimos que la matriz de acoplos M nos permit´ıa establecer una
representacio´n ele´ctrica de nuestro filtro de cavidades. As´ı pues, en este apartado
veremos co´mo podemos obtener los coeficientes de acoplo que integran dicha ma-
triz de acoplos para la tecnolog´ıa de gu´ıa de ondas integrada en sustrato. Veremos
dos tipos de acoplos que nos permitira´n realizar acoplos con signo positivo y con
signo negativo. El primero se trata de una acoplo inductivo, que para nosotros
sera´ positivo, y el segundo es un acoplo mixto en el que haremos que predomine
el acoplo capacitivo sobre el inductivo para conseguir que el acoplo sea negativo.
Para este estudio se utilizan conductores perfectos para las v´ıas cil´ındricas, as´ı co-
mo para las la´minas de metal que cierran el sustrato por arriba y por abajo. El
sustrato es Duroid (r = 2,2) sin pe´rdidas (tan δ = 0) de altura h = 0,787mm,
el dia´metro de las v´ıas cil´ındricas es d = 0,6mm y la separacio´n entre ellas es de
1,5mm. El estudio se ha realizado para el entorno de los 8GHz (sera´ la frecuencia
central de los disen˜os posteriores) con diele´ctrico y conductor perfectos para agili-
zar las simulaciones [con el programa Ansys High Frequency Structure Simulator
(HFSS)] y porque se ha comprobado que no afecta demasiado al resultado final.
Acoplo inductivo.
En la figura 4.13 podemos ver la configuracio´n que tiene un acoplo inductivo
(magne´tico). Como observamos, existe una fila de cilindros que divide ambas ca-
vidades de manera que permite el intercambio de energ´ıa entre ellas por medio
de una apertura o iris de anchura Wm. Conforme aumentemos la anchura Wm
disminuyendo la distancia entre los postes que dividen las cavidades, el acoplo
sera´ ma´s intenso, pero debemos tener cuidado porque esto hace que ambas cavi-
dades sean ma´s grandes ele´ctricamente puesto que el campo se desborda a trave´s
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Figura 4.14: Factor de acoplo en funcio´n del taman˜o del iris (apertura entre los
postes centrales).
Figura 4.15: Acoplo mixto entre cavidades.
de la abertura central y, por lo tanto, este hecho puede variar la frecuencia de
resonancia de la cavidad.
Para extraer el acoplo se realizan simulaciones para obtener los autovalores del
circuito cambiando el valor de Wm. Las dos primeras frecuencias que aparecen
en dicho ana´lisis son aquellas que deben introducirse en la ecuacio´n 3.79. Los
resultados obtenidos en diferentes simulaciones se muestran en la figura 4.14.
Acoplo mixto.
La estructura empleada para hacer el acoplo mixto [21] se muestra en la figura
4.15. Nosotros empleamos esta estructura para lograr que el acoplo sea predomi-
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Figura 4.16: (a)Modo de resonancia par. (b)Modo de resonancia impar.
nantemente capacitivo (ele´ctrico). Como podemos ver, entre los postes centrales
aparece un slot en forma de S que se coloca tanto en la capa superior de metal,
como en la capa inferior, pero estando en espejo una S con respecto a la otra.
Es como dibujar un ocho en dos pasos, dibujando primero una S y despue´s la S
espejo de la dibujada. Entre este slot y la v´ıa cil´ındrica ma´s cercana de la pared
que divide ambas cavidades se crea un acoplo ele´ctrico que es ma´s intenso cuanto
ma´s cerca se encuentren.
Por otro lado tenemos un acoplo inductivo que se crea por medio del iris que existe
entre la v´ıa central y la primera v´ıa del muro que divide ambas cavidades. Este
acoplo inductivo sera´ ma´s intenso cuanto mayor sea la separacio´n entre ambos
postes. As´ı pues, a medida que el acoplo inductivo aumenta, al separar ambos
postes, el acoplo capacitivo disminuye hasta que llegan a cancelarse y, despue´s,
pasa a predominar el acoplo inductivo. Esta situacio´n es la que intentaremos
evitar, pues como hemos dicho, utilizamos el acoplo mixto para lograr un acoplo
que sea predominantemente capacitivo. Adema´s, a medida que separamos las v´ıas
centrales que se encuentran por dentro de los slots conseguimos que el acoplo
capacitivo sea mayor al ser mayor la longitud de los slots.
Para las simulaciones empleamos una anchura para los slots Wslot = 0,3mm. Lo
que hacemos es probar con diferentes distancias entre las v´ıas centrales que se en-
cuentran por dentro de los slots (Lcentral) y, para cada distancia, vamos haciendo
mayor la separacio´n entre el slot y el primer poste de la pared que divide ambas
cavidades (vamos incrementando We). Al ir incrementando We vamos debilitando
el acoplo ele´ctrico y fortaleciendo el acoplo magne´tico hasta que llega un pun-
to en el que e´ste u´ltimo se impone. Esta situacio´n no nos interesa, por lo que
cuando el acoplo inductivo sea mayor dejaremos de incrementar la distancia We.
Para identificar cua´ndo un acoplo es inductivo o cua´ndo capacitivo se utilizan
los modos par e impar de la resonancia, que pueden verse en la figura 4.16. Si la
primera resonancia (la de ma´s baja frecuencia) se corresponde con el modo par
resonante, entonces tenemos una acoplo inductivo y la segunda frecuencia reso-
nancia se correspondera´ con el modo impar resonante. Sin embargo, si la primera
frecuencia de resonancia esta´ asociada al modo impar de la resonancia, el acoplo
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Figura 4.17: Factor de acoplo en funcio´n de la distancia del slot al primer poste
lateral.
sera´ capacitivo y la segunda frecuencia de resonancia se correspondera´ con un
modo par.
En la figura 4.17 se pueden ver los resultados obtenidos en las simulaciones para
varias separaciones entre las v´ıas centrales que se encuentran por dentro de los
slots. Como hab´ıamos mencionado anteriormente, el factor de acoplo disminuye
conforme We aumenta y es mayor cuanto ma´s grande es la distancia entre los
postes centrales Lcentral ya que el taman˜o de los slots tambie´n aumenta. Para
calcular el factor de acoplo se utiliza la ecuacio´n 3.82, donde fe es la primera
frecuencia de resonancia que obtenemos por medio del ana´lisis de autovalores del
circuito de la figura 4.15 y fm es la segunda frecuencia de resonancia que aparece.
4.5.3. Factor de calidad externo.
Para extraer el factor de calidad externo al circuito de la figura 4.11(b) con
Ws = 0,2mm, aplicamos el me´todo descrito en la seccio´n 3.3.3. El factor de calidad
externo nos indica co´mo se inserta y se extrae energ´ıa del circuito, por lo que es
un para´metro de disen˜o fundamental. En nuestro caso, nos indica co´mo debemos
acoplar la energ´ıa al primer y al u´ltimo resonador utilizando la configuracio´n de
la figura 4.11(b). En este punto podemos an˜adir que se realizo´ un estudio de co´mo
influye la dimensio´n de Ws para valores de 0.2mm, 0.25mm y 0.3mm. El resultado
es que apenas var´ıa el factor de calidad externo, por lo que se debe elegir un valor
suficientemente grande para que sea posible su construccio´n y lo suficientemente
pequen˜o para que no afecte a la resonancia de la cavidad.
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Figura 4.18: Vista del acoplo de energ´ıa de la l´ınea microstrip a la cavidad reso-
nante.
Figura 4.19: Factor de calidad externo en funcio´n de lo que se prolonga la l´ınea
microstrip.
Para las simulaciones empleamos una l´ınea microstrip de 50Ω que se introduce
hacia el centro de la cavidad. Con esto logramos acoplar ma´s energ´ıa a la cavidad
consiguiendo unos factores de acoplo altos (o factor de calidad externo bajos)
que no pueden implementarse por medio de la l´ınea en taper que presentamos en
4.3.2. As´ı pues, la idea de este tipo de acoplo de entrada/salida es que la l´ınea
microstrip pueda llegar a la zona en la que el campo es ma´s intenso dentro de la
cavidad resonante, tal y como vemos en la figura 4.18. Cuando ma´s se introduzca
la l´ınea microstrip en la cavidad, menor sera´ el factor de calidad externo y ma´s
energ´ıa se podra´ acoplar.
Los resultados de las simulaciones pueden verse en la figura 4.19. Manteniendo
las dimensiones de la cavidad y la anchura del slot Ws constantes, variamos el
para´metro ∆uStrip permitiendo que la l´ınea microstrip se introduzca ma´s en la
cavidad.
Cap´ıtulo 5
Realizaciones de filtros.
En este cap´ıtulo mostraremos el proceso de realizacio´n de dos filtros paso banda
con respuesta de Chebyshev generalizada. Los filtros desarrollados son de orden
cuatro, que sera´ construido y medido, y de orden seis, el cual sera´ so´lo simulado.
Ambos son filtros sime´tricos que presentan dos ceros de transmisio´n y cuatro ceros
de transmisio´n respectivamente. Para la obtencio´n de la matriz de acoplos M y
de las frecuencias de resonancia de cada cavidad se ha hecho uso del software
desarrollado por el departamento de teor´ıa de la sen˜al de la universidad que
implementa la teor´ıa que presentamos en el apartado 3.2.
As´ı pues, los pasos seguidos para la realizacio´n de nuestros filtros pueden resu-
mirse de la siguiente manera:
1. Eleccio´n de los para´metros de disen˜o: orden del filtro N, rizado del para´me-
tro S11 en la banda de paso (son las pe´rdidas de retorno LR en la banda de
paso), posicio´n de los ceros de transmisio´n, frecuencia central f0 y ancho de
banda ∆f (FBW = ∆f/f0).
2. Se introducen los para´metros de disen˜o en el software desarrollado por el
departamento [7]. Como resultado se obtiene la matriz de acoplos extendida
M, de dimensiones (N+2)×(N+2), as´ı como las frecuencias de resonancia
de cada cavidad.
3. Haciendo uso de las fo´rmulas y tablas que desarrollamos en el apartado
4.5 obtenemos los para´metros de disen˜o de nuestro filtro (dimensio´n de las
cavidades, factores de calidad externo a la entrada y a la salida de nuestro
filtro y factores de acoplo, con su signo, entre las distintas cavidades).
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Figura 5.1: Diagrama de un filtro de orden 4 con dos ceros de transmisio´n sime´tri-
cos.
4. Disen˜o y simulacio´n (obtencio´n de los para´metros de dispersio´n S ) de nues-
tro filtro por medio del software Ansys High Frequency Structure Simulator
(HFSS). Los materiales empleados en este paso son: sustrato de RT/duroid
5880, metalizaciones de cobre y v´ıas (postes) de estan˜o.
5. Optimizacio´n de la respuesta obtenida variando levemente las variables del
disen˜o (incremento de la l´ınea microstrip hacia el interior de la cavidad de
entrada/salida , anchura de las cavidades, taman˜o del iris entre cavidades,
etc.) hasta conseguir la respuesta deseada.
6. Construccio´n f´ısica del filtro y medida de los para´metros de dispersio´n S.
Las caracter´ısticas comunes a ambos disen˜os pueden resumirse de la manera si-
guiente:
El sustrato empleado es RT/duroid 5880 de altura h = 0,787mm, permiti-
vidad ele´ctrica relativa r = 2,2±0,02 y tangente de pe´rdidas tan δ = 0,009.
Las metalizaciones han sido fabricadas en cobre de espesor t = 35µm y
conductividad σ = 58000000 siemens/m.
Las v´ıas o postes de dia´metro d = 0,6mm han sido fabricados con estan˜o
de conductividad σ = 8670000 siemens/m.
5.1. Filtro de orden cuatro.
El primero de los disen˜os es un cuadruplete, es decir, un filtro de orden cuatro
sime´trico con dos ceros de transmisio´n como el que representado en la figura
5.1. Como vemos, presenta un acoplo cruzado M14, que es el que nos permite
establecer los ceros de transmisio´n (controla la posicio´n los ceros de transmisio´n
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Figura 5.2: Para´metros S ideales.
de modo que si el acoplo es ma´s intenso e´stos se acercan a la frecuencia central),
y tres acoplos directos M12, M23 y M34, de los cuales M12 = M34 al ser el filtro
sime´trico. Adema´s, dicha simetr´ıa implica que las frecuencias de resonancia de
cada cavidad fi sera´n iguales a la frecuencia central del filtro f0, por lo que el
filtro se denomina de sinton´ıa s´ıncrona.
Los para´metros elegidos para el disen˜o de este filtro son:
Orden del filtro N = 4
Pe´rdidas de retorno en la banda de paso LR = 20 dB
Ceros de transmisio´n (+2,0j,−2,0j)
Frecuencia central del filtro f0 = 8 GHz
Ancho de banda ∆f = 400 MHz
Hay que sen˜alar que la banda de paso viene a ser el ancho de banda de nuestro
filtro, por lo que exigimos que las pe´rdidas de retorno este´n en un valor de 20
dB en una franja de 400MHz en torno a la frecuencia central. Por otro lado, los
ceros de transmisio´n se definen de forma relativa al ancho de banda, por lo que
al situarse en (+2,0j,−2,0j) estara´n posicionados 400MHz a derecha e izquierda
de la frecuencia central de nuestro filtro. Con estas especificaciones el resultado
que obtenemos para la matriz de acoplos al usar el software desarrollado por el
departamento e implementado en Matlab es:
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M =

0 0,2289 0 0 0 0
0,2289 0 0,0435 0 −0,0085 0
0 0,0435 0 0,0384 0 0
0 0 0,0384 0 0,0435 0
0 −0,0085 0 0,0435 0 0,2289
0 0 0 0 0,2289 0
 (5.1)
Esta matriz de acoplos se encuentra desnormalizada (ya ha sido multiplicada por
ancho de banda fraccional FBW ), por lo que los valores de los acoplos obtenidos
ya son paso banda. Adema´s, podemos ver que la matriz de acoplos es sime´trica
con respecto a la diagonal secundaria, tal y como debe ser puesto que el cuadru-
plete es un circuito rec´ıproco. Por otro lado, a partir de la matriz de acoplos M
podemos sacar los factores de calidad externos para la entrada/salida empleando
la ecuacio´n 3.68 y teniendo en cuenta la desnormalizacio´n que se ha llevado a
cabo en la matriz de acoplos:
Qex,in =
1
M2S1
=
1
0,22892
= 19,0857 =
1
M24L
= Qex,out (5.2)
Como el filtro es sime´trico las frecuencias de resonancia de cada filtro son iguales
a la frecuencia central, por lo tanto los valores obtenidos son f1 = f2 = f3 = f4 =
f0 = 8GHz.
La respuesta ideal que obtenemos a partir del programa de Matlab es la que
podemos ver en la figura 5.2. En ella podemos ver que la respuesta esta´ centrada
en 8GHz, teniendo un cero de transmisio´n en 7.6GHz y su sime´trico en 8.4GHz.
La pe´rdidas de retorno en la banda de paso se mantienen por encima de los 20
dB en la banda de paso y se aprecian los cuatro ceros de reflexio´n en la banda de
paso ya que tenemos cuatro resonadores.
As´ı pues, teniendo en cuenta que las cavidades que deseamos implementar son
cuadradas (aeq = leq) podemos hacer uso de las ecuaciones 4.62 y 4.63 para
encontrar el ancho de la cavidad de gu´ıa de ondas integrada en sustrato (a = l)
para una distancia entre v´ıas p = a/10 y un dia´metro de los postes d = 0,6mm.
Estas ecuaciones pueden ser reescritas despejando el valor de la anchura de la
cavidad del siguiente modo:
aeq =
c
√
2
2f0
√
r
a =
aeq +
√
a2eq + 4 · 10,7d2
2
(5.3)
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Resolviendo las ecuaciones, obtenemos que la anchura de la cavidad es a =
17,87mm.
Para obtener los factores de acoplo positivos, haremos uso del acoplo inductivo. De
este modo, nos fijaremos en las figuras 4.13 y 4.14 para establecer las dimensiones
de los diferentes elementos que intervienen en el acoplo inductivo. La distancia
entre las v´ıas que forman el iris se establece fijando el valor del iris necesario en
funcio´n del factor de acoplo, fijando el nu´mero de v´ıas a cada lado del iris a cuatro
y estableciendo la distancia entre las v´ıas de tal forma que se respete tanto el iris
necesario como la anchura de la cavidad. Como notacio´n utilizaremos pij para
identificar a la distancia entre los postes que forman el iris que se establece entre
el resonador i y el resonador j, es decir, pij = [(a−wmij)/2− d/2]/4. Los valores
de disen˜o obtenidos se recogen en la siguiente tabla:
Factor de acoplo Iris - wmij Separacio´n entre v´ıas pij
M12 = M34 = 0,0435 wm12 = wm34 = 6,4mm p12 = p34 = 1,35875mm
M23 = 0,0384 wm12 = 5,9mm p23 = 1,42125mm
Para obtener el acoplo negativo se empleara´ el acoplo mixto que sera´ predomi-
nantemente capacitivo. De este modo nos fijaremos en las figuras 4.15 y 4.17
para obtener los para´metros de disen˜o. El u´nico acoplo capacitivo sera´ el que
se produce entre el resonador 1 y el resonador 4. La diferencia en el signo en-
tre el M14, que pertenece al acoplo cruzado, y el M23, que se encuentra en el
camino principal de acoplo, hace que podamos tener un par de ceros de trans-
misio´n, ya que si ambos acoplos fueran del mismo signo tendr´ıamos un par de
ceros de ecualizacio´n situados de manera sime´trica con respecto al eje s = jΩ. Si-
guiendo el mismo procedimiento que empleamos para los acoplos inductivos (con
p14 = [a/2−Lcentral−wslot/2−we14−d/2]/4) establecemos los siguientes valores:
Factor de acoplo Lcentral wslot weij pij
M14 = −0,0085 2,3mm 0,3mm we14 = 0,35mm p14 = 1,45875mm
Finalmente, a partir de las figuras 4.11(b) y 4.19 podemos extraer los valores
de los para´metros que intervienen en la transicio´n entre la l´ınea microstrip y la
primera y u´ltima cavidad de gu´ıa de ondas integrada en sustrato, permitie´ndonos
obtener el factor de calidad externo que se requiere y que hemos calculado en 5.2.
La distancia entre los postes que hay a derecha e izquierda de la l´ınea microstrip
de entrada/salida es pin/out = 1,3mm. El resto de valores se recogen en la siguiente
tabla:
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Figura 5.3: Para´metros S del disen˜o inicial en el HFSS.
Qexterno ws ∆uStrip
19,0857 0,2mm 5,2mm
La l´ınea microstrip se ha disen˜ado para que tenga una impedancia de 50Ω a
la frecuencia central del filtro f0 = 8GHz (la tabla para extraer el factor de
calidad externo se ha realizado tambie´n para que el pico de resonancia este´ en
torno a esa frecuencia y las l´ıneas empleadas son de 50Ω a esa frecuencia). Por lo
tanto, empleando las fo´rmulas que aparecen en el apartado 4.3 podemos obtener
la anchura de la l´ınea microstrip W = 2,4mm. La longitud se elige algo superior a
λg/4 para que los posibles modos evanescentes que sean excitados tengan espacio
suficiente para desaparecer y para tener un margen extra para colocar el conector.
Utilizando las ecuaciones 4.2 y 4.16 (para el modo TE10) λg/4 = 6,8mm, por lo
que elegimos una longitud de 10mm para la l´ınea microstrip.
Una vez tenemos todos los para´metros de disen˜o definidos, pasamos al disen˜o
de nuestro filtro con la herramienta Ansys High Frequency Structure Simulator
(HFSS). El siguiente paso es simular nuestro disen˜o para obtener los para´metros
de dispersio´n. Como en toda herramienta de simulacio´n, existe un compromiso
entre la precisio´n de la simulacio´n y el tiempo de computacio´n, por lo que al
principio refinaremos el disen˜o realizando simulaciones sin pe´rdidas (con tan δ =
0 para el sustrato y con conductor perfecto para las metalizaciones) y con un
nu´mero de puntos ma´s reducido para que tarden menos. Al final ya introducimos
las pe´rdidas de los diferentes materiales y buscaremos una mayor resolucio´n. Con
todo esto, el primer disen˜o nos permite obtener la respuesta que vemos en la
figura 5.3.
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Figura 5.4: Disen˜o final del cuadruplete.
Como podemos observar, en la primera simulacio´n estamos lejos de obtener el
disen˜o final, si bien, ya se pueden observar los ceros de transmisio´n y algunos de
los ceros de reflexio´n. Adema´s, se observa una desviacio´n en frecuencia de unos
250MHz. Esto se debe a que la anchura de la cavidad se calcula para una cavi-
dad completamente cerrada, cosa que evidentemente no ocurre al haber aperturas
que permiten el acoplamiento entre cavidades. As´ı pues, el campo se desborda
algo a trave´s de estas aperturas, lo que provoca que la cavidad sea ele´ctrica-
mente ma´s grande y, por lo tanto, su frecuencia de resonancia sea algo menor.
Para compensar este efecto, lo que debemos hacer es disminuir la anchura de la
cavidad, as´ı como la distancia entre los postes que forman los iris que separan
cavidades contiguas. Para conseguir todos los ceros de reflexio´n y obtener la res-
puesta deseada habra´ que optimizar los para´metros de disen˜o por medio de varias
simulaciones.
Tras las correcciones oportunas podemos ver el disen˜o final en la figura 5.4. Los
valores finales se recogen en la siguiente tabla:
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Figura 5.5: Simulacio´n con pe´rdidas vs. simulacio´n ideal.
S´ımbolo Valor (mm) S´ımbolo Valor (mm) S´ımbolo Valor (mm)
Wsustrato 41.8 Lsustrato 55.8 we 0.35
a 17.2 p 1.72 d 0.6
w 2.4 LuStrip 10 ∆uStrip 6.45
pin/out 1.3 p12 = p34 1.29 p23 1.33
ws 0.2 wm12 = wm34 6.28 wm23 5.96
Lcentral 2.3 wslot 0.3 p14 1.375
Si comparamos los valores del disen˜o final con los valores del disen˜o inicial, se
puede apreciar que ba´sicamente ha habido un reescalado de las distancias entre
los postes y de la anchura de las cavidades para permitir que el filtro se centre en
torno a 8GHz. As´ı pues, vemos que el valor de las aperturas (iris) es muy parecido
entre el disen˜o inicial y el final. Por otro lado, el para´metro que s´ı ha cambiado
considerablemente es ∆uStrip que val´ıa 5.2mm y ahora vale 6.45mm. Esto se debe
a que se ha podido comprobar que al incrementar este valor, la adaptacio´n en
la banda de paso mejora fa´cilmente (hasta un l´ımite) a costa de reducir algo el
ancho de banda. Adema´s, se puede destacar el para´metro Wmetal (cuyo valor es de
35.8mm) que aparece en la figura 5.4 y que viene a indicar que se deja un cierto
margen entre los cilindros y el final de la metalizacio´n superior (en concreto, son
0.7mm de margen entre el final del cilindro y el final de la metalizacio´n superior).
Finalmente, se realiza una simulacio´n con pe´rdidas y con una buena resolucio´n
para comprobar que nuestro filtro presenta los niveles de disen˜o que se requieren
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y para poder comparar con las medidas del filtro ya construido. En la figura
5.5 podemos ver una comparacio´n entre el disen˜o ideal y el disen˜o con pe´rdidas
(introduciendo la tan δ para el sustrato y sustituyendo los conductores perfectos
por sus materiales correspondientes). As´ı pues, se puede ver que el disen˜o con
pe´rdidas presenta una respuesta bastante parecida a la ideal. Para el disen˜o con
pe´rdidas tenemos unas pe´rdidas de transmisio´n de 0.8861dB, lo que supone un
valor bastante aceptable. A partir de este valor podemos realizar una estimacio´n
del factor de calidad de nuestro disen˜o gracias al programa del departamento
desarrollado en Matlab. Dicho software te permite introducir un factor de calidad
distinto de infinito (infinito corresponder´ıa con un filtro ideal) para introducir
pe´rdidas. De este modo, estimaremos el valor del factor de calidad comparando las
pe´rdidas de transmisio´n que se obtienen en Matlab y las pe´rdidas de transmisio´n
de nuestra simulacio´n con HFSS. Con este procedimiento, podemos decir que el
factor de calidad (Q) de nuestro disen˜o con pe´rdidas es pro´ximo a 8100, lo que
supone un valor muy elevado y se vera´ reducido considerablemente en el filtro
que construyamos.
Por otro lado, las pe´rdidas de retorno se mantienen superiores a 25dB en la ban-
da de paso para ambas simulaciones, lo que supone cumplir con creces con el
para´metro de disen˜o, el cual establec´ıa un valor de 20dB. El ancho de banda1
que presentan ambas simulaciones se encuentra en torno a 413MHz, por lo que
cumplimos con las especificaciones en este sentido. Por su parte, los ceros de
transmisio´n no son sime´tricos exactamente en torno a 8GHz, si bien, esta´n bien
marcados. Esta cierta asimetr´ıa de la respuesta es muy comu´n debido al compor-
tamiento dispersivo de la gu´ıa de ondas integrada en sustrato y a la influencia de
la segunda banda de paso.
Una vez hemos comprobado la validez de nuestro filtro con materiales reales, el
paso siguiente es construir nuestro disen˜o. En la figura 5.6 podemos ver co´mo
queda nuestro cuadruplete y podemos hacernos una idea del taman˜o reducido
que tiene al comparar con una moneda de un euro. Debemos mencionar tambie´n,
que en la figura 5.7(b) se puede observar que para acoplar el conector a la l´ınea
microstrip ha sido necesario retirar las esquinas de la l´ınea microstrip para formar
una especie de taper. Esto ha sido as´ı porque la anchura de la l´ınea es tal que
hace que la parte externa del coaxial (que es el tipo de conector) se aproxime
mucho y casi toque a la l´ınea microstrip, lo cual no debe producirse bajo ningu´n
concepto ya que supondr´ıa cortocircuitar el coaxial.
Los resultados obtenidos en el laboratorio al medir el cuadruplete que hemos
construido pueden verse en la figura 5.8, donde son comparados con la simulacio´n
1Definiremos el ancho de banda en funcio´n del rizado en la banda de paso, es decir, sera´ de-
finido como el rango de frecuencias para las cua´les el nivel de rizado se encuentra por debajo
del especificado, siendo 20dB en nuestro caso.
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Figura 5.6: Filtro de orden 4 construido. (a)So´lo con los taladros y slots. (b)Con
conectores y soldaduras.
Figura 5.7: Detalles del filtro de orden 4. (a)Ranuras de la l´ınea microstrip de
entrada/salida. (b)Taper realizado para acoplar al conector. (c)Slot del acoplo
ele´ctrico.
con pe´rdidas que realizamos anteriormente. Una de las cosas que nos llama la
atencio´n es que el nivel de adaptacio´n ha empeorado de manera notable, lo que
se debe, sobre todo, a las transiciones entre el coaxial y la l´ınea microstrip. En
este sentido, debemos decir que el conductor interno del coaxial es muy fino en
comparacio´n con la l´ınea microstrip (que es casi tan ancha como el conductor
externo del coaxial). Adema´s, la frecuencia de trabajo de 8GHz empieza a ser
alta para los conectores de 3.5mm y esto puede afectar a la respuesta.
Por otro lado, vemos que existe un ligero desplazamiento en frecuencia, as´ı como
un ensanchamiento de la banda de paso. El desplazamiento en frecuencia (de
unos 80MHz) puede deberse a que existe una tolerancia en la r del sustrato (el
fabricante da el dato de r = 2,2±0,02) que puede influir. Del mismo modo, existe
una tolerancia para el dia´metro de las v´ıas (de hecho las v´ıas que se colocaron en
el filtro no son exactamente de 0.6mm de dia´metro, sino que su dia´metro ronda los
0.56mm) que afecta directamente a las dimensiones de la cavidad y, por extensio´n,
a la frecuencia de resonancia de nuestro filtro. En cuanto al ensanchamiento de
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Figura 5.8: Filtro de orden 4. Comparacio´n entre los para´metros S simulados y
los para´metro S medidos en el laboratorio.
la banda de paso, podemos decir que es probable que se deba a que los acoplos
inductivos son algo ma´s intensos en el circuito fabricado como consecuencia del
menor dia´metro de las v´ıas, lo que supone aumentar ligeramente el taman˜o del
iris entre cavidades.
En la figura 5.9 podemos ver con mayor detalle las pe´rdidas de transmisio´n y se
observa que e´stas son peores en el filtro medido en el laboratorio (2.12dB frente a
los 0.8861dB de la simulacio´n con pe´rdidas). Esto puede deberse, principalmente,
a la transicio´n entre el coaxial y la l´ınea microstrip que se ha colocado a la
entrada y salida de nuestro filtro para poder realizar las medidas en el laboratorio.
Empleando la te´cnica anteriormente descrita, podemos establecer que el factor de
calidad del cuadruplete fabricado es aproximadamente de 3300, el cual es un valor
ma´s que respetable (cabe sen˜alar que con tecnolog´ıa microstrip suelen conseguirse
factores de calidad de unas cuantas centenas).
Por u´ltimo, con el propo´sito de observar el comportamiento de nuestro filtro en
un rango amplio de frecuencias se realizo´ una simulacio´n con pe´rdidas y se mi-
dio´ posteriormente en el laboratorio el para´metro S11 y el para´metro S21 desde
5GHz hasta 20GHz. Este barrido amplio de frecuencias, que puede verse en la
figura 5.10, nos permite ver las diferentes bandas de paso que presenta nuestro
filtro. Si bien, el comportamiento es considerablemente mejor en la primera banda
de paso (la de 8GHz, en la que tenemos el modo TE101) que es para la que ha sido
disen˜ado. Podemos destacar que la segunda banda de paso (modo TE201 y modo
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Figura 5.9: Comparacio´n en detalle de las pe´rdidas de transmisio´n de las medidas
del laboratorio y de la simulacio´n con pe´rdidas.
TE102 que presentan la misma frecuencia de resonancia ya que las cavidades son
cuadradas), que se encuentra en torno a 13.2GHz, presenta tambie´n un compor-
tamiento filtrante si observamos los para´metros S medidos en el laboratorio (en la
respuesta de la simulacio´n no se aprecia tanto). Hay un intento de tercera (modo
TE202) y cuarta banda de paso (modo TE301 y modo TE103) hacia 17GHz y hacia
18.8GHz, pero no existe la posibilidad de que sean aprovechables.
Cabe destacar que el comportamiento del circuito fabricado emula casi perfecta-
mente al comportamiento simulado, lo cual supone un gran logro, sobre todo para
frecuencias superiores a los 15GHz donde los conectores pueden no ser muy fiables
pues se encuentran fuera de su rango de funcionamiento. Simplemente existe una
ligera discrepancia entre el para´metro S11 simulado y el S11 medido en torno a
10.5GHz, donde se puede ver que el para´metro de reflexio´n disminuye ligeramente
estando fuera de la banda de paso sin que el para´metro de transmisio´n aumente
significativamente, por lo que hay algu´n elemento de la estructura que provoca
pe´rdidas. Quiza´ en ese punto exista algu´n tipo de pe´rdidas por radiacio´n.
5.2. Filtro de orden seis.
El segundo disen˜o ha sido un filtro cano´nico de orden seis2 con dos acoplos cru-
zados que nos permiten tener cuatro ceros de transmisio´n por parejas sime´tricas.
2A diferencia del filtro de orden 4, el filtro de orden 6 ha sido so´lo disen˜ado para comprobar
que es posible realizar disen˜os ma´s complicados con e´xito.
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Figura 5.10: Comparacio´n de los para´metros de transmisio´n medidos y simulados
desde 5GHz hasta 20GHz.
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Figura 5.11: Diagrama de un filtro cano´nico de orden 6 con dos acoplos cruzados.
En este sentido, el para´metro M16 afecta en mayor medida a la posicio´n del par
de ceros de transmisio´n externos, mientras que el para´metro M25 afecta en mayor
medida a la posicio´n de la pareja de ceros internos. Cuanto mayor es el factor de
acoplo, ma´s se acerca la posicio´n de los ceros a la frecuencia central del filtro y
cuanto menor es el factor de acoplo, ma´s se aleja la posicio´n de los ceros.
Como puede verse en el diagrama de la figura 5.11, este filtro tambie´n es rec´ıpro-
co, por lo que obtendremos una matriz de acoplos M sime´trica con respecto a la
diagonal secundaria. Adema´s, como es un filtro de sinton´ıa s´ıncrona, las frecuen-
cias de resonancia de todos los resonadores sera´n igual a la frecuencia central del
filtro. El procedimiento de disen˜o sigue los pasos que se detallan al comienzo del
cap´ıtulo, pero a diferencia del cuadruplete, este disen˜o no ha sido construido y
medido.
As´ı pues, lo primero que haremos es definir los para´metros de disen˜o de nuestro
filtro de orden seis, los cuales se presentan en la siguiente tabla:
Orden del filtro N = 6
Pe´rdidas de retorno en la banda de paso LR = 20 dB
Ceros de transmisio´n (±1,5j;±1,8j)
Frecuencia central del filtro f0 = 8 GHz
Ancho de banda ∆f = 400 MHz
Estos para´metros de disen˜o se introducen en el software desarrollado por el de-
partamento dando lugar a la siguiente matriz de acoplos:
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Figura 5.12: Para´metros S ideales.
M =

0 0,2222 0 0 0 0 0 0
0,2222 0 0,0413 0 0 0 0,0017 0
0 0,0413 0 0,0283 0 −0,0105 0 0
0 0 0,0283 0 0,0368 0 0 0
0 0 0 0,0368 0 0,0283 0 0
0 0 −0,0105 0 0,0283 0 0,0413 0
0 0,0017 0 0 0 0,0413 0 0,2222
0 0 0 0 0 0 0,2222 0

(5.4)
En la figura 5.12 podemos ver los para´metros S de la respuesta ideal que nos gene-
ra el programa de Matlab. Como toda respuesta ideal es un objetivo inalcanzable,
pero hay que intentar que nuestra respuesta se parezca lo ma´s posible.
Como se ha dicho antes, nuestro filtro es de sinton´ıa s´ıncrona por lo que las
frecuencias de resonancia de cada cavidad obtenidas son iguales a la frecuencia
central del filtro fi = f0 = 8GHz. Por lo tanto, nos encontramos en la misma
situacio´n que para el filtro de orden cuatro, por lo que la anchura de cada ca-
vidad cuadrada puede ser calculada segu´n 5.3, lo que nos da un resultado de
a = 17,87mm. Si bien, tal y como vimos para el cuadruplete, esta es la anchura
que tendr´ıa una cavidad cuadrada completamente cerrada para resonar a 8GHz,
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pero en nuestro caso existen aperturas que provocan que ele´ctricamente la cavi-
dad sea de mayor taman˜o. En este sentido se debera´ aplicar una correccio´n para
cada cavidad en funcio´n de lo abiertas que este´n para que su frecuencia de re-
sonancia sea efectivamente de 8GHz. Este proceso sera´ descrito con ma´s detalle
ma´s adelante.
Una vez obtenida la matriz de acoplos, estamos en disposicio´n de calcular el factor
de calidad externo para la entrada/salida de nuestro filtro.
Qex,in =
1
M2S1
=
1
0,22222
= 20,16 =
1
M26L
= Qex,out (5.5)
As´ı pues, a partir de las figuras 4.11(b) y 4.19, la transicio´n entre la l´ınea micros-
trip (l´ınea de 50Ω y 10mm de longitud) y la cavidad de entrada/salida puede ser
disen˜ada con los valores que se recogen en la siguiente tabla:
Qexterno ws ∆uStrip
20,16 0,2mm 5mm
Del mismo modo, los acoplos inductivos (aquellos que presentan valores positivos
en la matriz de acoplos M) pueden obtenerse fija´ndonos en las figuras 4.13 y 4.14.
Por lo tanto, siguiendo con la notacio´n descrita para el cuadruplete, podemos
resumir los los para´metros de disen˜o en la siguiente tabla:
Factor de acoplo Iris - wmij Separacio´n entre v´ıas pij
M12 = M56 = 0,0413 wm12 = wm56 = 6,2mm p12 = p56 = 1,384mm
M23 = M45 = 0,0283 wm23 = wm45 = 5,1mm p23 = p45 = 1,521mm
M34 = 0,0368 wm34 = 5,7mm p34 = 1,44625mm
M16 = 0,0017 wm16 = 2mm p16 = 1,527mm
En la tabla anterior se ha tenido en cuenta que para el acoplo entre las cavidades
1 y 6 habra´ cinco v´ıas en vez de cuatro a cada lado del iris debido a que el
acoplamiento que se necesita es muy bajo y con so´lo cuatro v´ıas a cada lado el
pequen˜o campo que se atraviesa los espacios entre las v´ıas afecta. De hecho, se
ha simulado el efecto que tiene colocar una fila de v´ıas equiespaciadas entre la
cavidad 1 y la cavidad 6, es decir, sin apertura o iris y se ha comprobado que
tambie´n se obtiene la pareja de ceros de transmisio´n que proporciona este acoplo
cruzado. Si bien, la posicio´n de los ceros no esta´ controlada por el factor de acoplo
que se requiere segu´n la matriz de acoplos M. En este sentido se comprobo´ en
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simulacio´n que para que no exista campo que atraviese los espacios entre postes,
por de´bil que sea e´ste, es necesario colocar una la´mina de conductor perfecto (se
simulo´ as´ı por comodidad, aunque no tiene por que´ ser perfecto) que atraviese el
sustrato pasando por el centro de las v´ıas que forman la pared entre cavidades 1
y 6.
Por otro lado, vemos tambie´n que so´lo se necesita un acoplo ele´ctrico, por lo que
a partir de las figuras 4.15 y 4.17 obtendremos los siguientes para´metros:
Factor de acoplo Lcentral wslot weij pij
M25 = −0,0105 2,7mm 0,3mm we16 = 1mm p16 = 1,19625mm
Una vez tenemos los para´metros de disen˜o de nuestro filtro bien definidos, pro-
cedemos a su modelado en HFSS y realizamos una primera simulacio´n. Como se
dijo anteriormente, para las primeras simulaciones no importa mucho la precisio´n
sino que se vea una respuesta va´lida. Por lo tanto, se emplean materiales ideales
(sustrato con tan δ = 0 y conductores perfectos) y un nu´mero de puntos para la
simulacio´n no muy elevado para que el proceso no sea muy pesado.
Tal y como era de esperar, puesto que hab´ıamos dicho que era necesario reducir
el taman˜o de las cavidades acorde a lo abiertas que esta´n, en la primera simula-
cio´n se obtuvo un intento de banda de paso que en nada se parece a la respuesta
ideal de la figura 5.12. Por lo tanto, se disminuyeron las anchuras de las cavida-
des (manteniendo siempre la simetr´ıa del filtro) en funcio´n de las aperturas que
tuvieran. En este sentido, las cavidades 2 y 5 presentaban tres aperturas (dos
acoplos inductivos y uno capacitivo), por lo que ser´ıan las que deber´ıan tener
menor anchura. A continuacio´n ir´ıan las cavidades 3 y 4 que presentan dos aco-
plos inductivos y, finalmente, las cavidades que deben quedar con mayor anchura
son la 1 y la 6 puesto que so´lo tienen un acoplo inductivo, a parte del acoplo de
entrada/salida que no afecta demasiado.
As´ı pues, siguiendo esta estrategia y reescalando la distancia entre los postes que
esta´n entre las cavidades para que el iris se mantenga constante se consiguio´ obte-
ner un filtro con una respuesta parecida a la deseada, si bien, au´n estaba lejos de
los resultados esperados. Posteriormente, se fueron realizando ma´s simulaciones
en las que se cambiaba ligeramente algu´n para´metro de disen˜o (longitud de la tira
microstrip que se adentra en la cavidad, taman˜o de los iris - factores de acoplo)
con el fin de mejorar la respuesta.
Con todo esto se obtuvo la respuesta que se muestra en la figura 5.13. En ella
podemos ver que los ceros de transmisio´n que obtenemos se asemejan bastante a
lo esperado. Sin embargo, el nivel de adaptacio´n que se ha conseguido (15.1957dB)
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Figura 5.13: Para´metros S del disen˜o parcial.
dista bastante del valor que se ha fijado como objetivo (20dB) y, adema´s, no se
aprecian todos los ceros de reflexio´n que deber´ıa haber (vemos que algunos de
ellos se han agrupado y se forma un lo´bulo grande). Por lo tanto, hay que buscar
un me´todo que nos permita mejorar la respuesta obtenida sin tener que realizar
un nu´mero elevado de simulaciones de prueba y error.
El me´todo de optimizacio´n empleado para ajustar los para´metros de disen˜o de
nuestro filtro viene analizado en profundidad en [22]. El proceso de optimizacio´n
parte de la respuesta (para´metros S ) de nuestro filtro para intentar encontrar
las correcciones en los para´metros de disen˜o que permitan obtener la respuesta
deseada. As´ı pues, este me´todo intenta extraer un modelo circuital a partir de
un conjunto de muestras a ciertas frecuencias de la respuesta de nuestro filtro de
microondas. Para obtener el modelo se busca extraer la funcio´n caracter´ıstica del
filtro K que mejor se adapta a las muestras minimizando el error del modelo en el
sentido de mı´nimos cuadrados. A continuacio´n, se crea un nuevo modelo mejorado
por medio de la inclusio´n de ma´s ceros de reflexio´n (por lo tanto, se incrementa
el orden del modelo) que vienen a reflejar las no idealidades de nuestro filtro y,
as´ı, conseguimos evitar limitaciones asociadas al grado de los polinomios de la
funcio´n racional para intentar ajustarnos a la respuesta de nuestro filtro. Ambos
modelos pueden describirse por medio de sus matrices de acoplo, las cuales son
comparadas para asociarlas un vector de error. A partir de ese vector de error
es posible generar un vector de correccio´n de los para´metros f´ısicos de nuestro
filtro de microondas. Por lo tanto, a partir de este vector de correcciones podemos
ajustar nuestro filtro para obtener una nueva respuesta. Finalmente, este proceso
puede repetirse tantas veces se quiera hasta que el error obtenido sea inferior al
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Figura 5.14: Disen˜o final del filtro de orden 6.
deseado.
Tras el proceso de optimizacio´n conseguimos mejorar la respuesta de nuestro
filtro notablemente. El disen˜o final se presenta en la figura 5.14. En dicha figura
se observa que el filtro mantiene la simetr´ıa respecto a la l´ınea horizontal que
puede trazarse por el medio (salvo por el slot en forma de S que utilizamos para
el acoplamiento ele´ctrico). Por lo tanto, los para´metros de disen˜o de la cavidad 1
sera´n los mismos que los de la cavidad 6, los de la cavidad 2 sera´n los mismos que
los de la cavidad 5 y los de la cavidad 3 sera´n los mismos que los de la cavidad
4. En este sentido, la anchura de la cavidad 1 y 6 (recordar que son cavidades
cuadradas) es de 17.465mm, la anchura de la cavidad 2 y 5 es de 16.825mm y la
anchura de la cavidad 3 y 4 es de 17.362mm. Podemos ver adema´s que, tal y como
indica la matriz de acoplos, el acoplo capacitivo (negativo) se establece entre las
cavidades 2 y 5. Adema´s, el acoplo entre las cavidades 1 y 6 que se necesitaba era
muy de´bil, por lo que el iris que hay entre ambas es bastante estrecho. As´ı pues, el
dia´metro de los postes es de 0.6mm y el resto de los para´metros finales de disen˜o
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Figura 5.15: Para´metros S del filtro de orden 6 con y sin pe´rdidas.
se recogen en la siguiente tabla:
S´ımbolo Valor (mm) S´ımbolo Valor (mm) S´ımbolo Valor (mm)
Wsustrato 56.33 Lsustrato 63.052 Wmetalizacio´n 36.33
Lmetalizacio´n 53.052 W 2.43 ∆uStrip 5.2
pin/out 1.3 LuStrip 10 ws 0.2
wm16 2.165 p1 = p6 1.743 p16 1.47
p2 = p5 1.687 wm12 = wm56 6.185 p12 = p56 1.335
we 0.3625 wslot 0.3 Lcentral 2.8
p25 1.2 p23 = p45 1.385 wm23 = wm45 5.145
p3 = p4 1.742 p34 1.33 wm34 6.122
Para el disen˜o descrito anteriormente se realizaron dos simulaciones, una sin pe´rdi-
das (tan δ = 0 para el sustrato y metalizaciones de conductor perfecto) y otro con
pe´rdidas (materiales reales). El resultado de ambas simulaciones puede verse en
la figura 5.15. En ella podemos ver que la posicio´n de los ceros de transmisio´n es
pra´cticamente la misma que para la respuesta ideal (la obtenida con Matlab). Por
otro lado, la adaptacio´n que conseguimos es de 18.41dB, lo que supone una gran
mejora con respecto a los 15.1957dB obtenidos antes del proceso de optimizacio´n.
Adema´s, podemos apreciar todos los ceros de reflexio´n de una forma clara. La
respuesta con y sin pe´rdidas es bastante parecida, siendo incluso algo mejor esta
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u´ltima. Finalmente, podemos apreciar que las pe´rdidas de transmisio´n para la
simulacio´n con pe´rdidas son de 1.125dB, lo que supone que este disen˜o presenta
un factor de calidad en torno a 10600, el cual es muy elevado. En la realidad este
factor sera´ inferior, si bien, podemos apreciar que obtenemos un factor de calidad
mayor que para el cuadruplete.
Por u´ltimo, para apreciar el comportamiento de nuestro filtro en un amplio rango
de frecuencias, se realizaron simulaciones con y sin pe´rdidas desde 5GHz hasta
20GHz. Las respuestas se pueden observar en la figura 5.16. Vemos que aparece
una estrech´ısima banda de paso hacia 12 GHz que apenas tendra´ influencia y que
el resto de las bandas de paso superiores empiezan a partir de 16GHz.
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Figura 5.16: Simulacio´n con y sin pe´rdidas desde 5GHz hasta 20GHz.
Cap´ıtulo 6
Conclusiones y l´ıneas futuras de
investigacio´n.
A lo largo de los diferentes cap´ıtulos de este proyecto se han presentado distintos
tipos de filtros en funcio´n de su funcio´n de transferencia y nos hemos centrado en
filtros paso banda, de banda estrecha, con respuesta de Chebyshev generalizada.
Se ha desarrollado un me´todo general que nos permite obtener una representacio´n
ele´ctrica de nuestro filtro (llamada matriz de acoplamientos M) que cumpla con
la funcio´n de transferencia deseada. As´ı pues, se ha presentado un me´todo general
para el desarrollo de filtros paso banda independiente de la tecnolog´ıa empleada
para la construccio´n del mismo.
Posteriormente, hemos presentado la tecnolog´ıa con la que hemos llevado a cabo
nuestras realizaciones de filtros basados en resonadores de microondas acopla-
dos entre s´ı, de manera que permitimos la inclusio´n de ceros de transmisio´n por
medio de acoplamientos cruzados. Esta tecnolog´ıa, denominada gu´ıa de ondas
integrada en sustrato (SIW - Substrate Integrated Waveguide, en ingle´s) presenta
caracter´ısticas a medio camino entre la gu´ıa de ondas, que tiene altos factores de
calidad, y el resto de tecnolog´ıas planares, que presentan bajos costes de fabri-
cacio´n, son ligeras y permiten una fa´cil integracio´n entre diferentes tecnolog´ıas
planares.
Adema´s, hemos realizado un estudio de esta tecnolog´ıa para poder emplearla
para elaborar filtros paso banda, de banda estrecha, por medio de cavidades. En
este sentido se han estudiado los diferentes tipos de acoplos y de transiciones
con tecnolog´ıa microstrip para relacionar los para´metros f´ısicos de disen˜o con la
respuesta ele´ctrica que se requiere.
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Una vez presentadas la herramientas necesarias para la elaboracio´n de nuestros
filtros, hemos procedido al disen˜o, construccio´n y caracterizacio´n experimental de
un filtro de orden cuatro con dos ceros de transmisio´n sime´tricos (cuadruplete).
Se ha presentado la metodolog´ıa de disen˜o y ajuste del mismo para cumplir con
las especificaciones. Finalmente, se ha disen˜ado y simulado un filtro de orden seis
para comprobar que es posible realizar filtros de mayor orden con e´xito y se a
presentado un me´todo de optimizacio´n que permite mejorar considerablemente
la respuesta de nuestro filtro de un modo ma´s inteligente.
Por medio de las simulaciones se ha podido comprobar que:
La frecuencia de resonancia de cada cavidad viene marcada por el taman˜o
ele´ctrico de la misma, es decir, influye el taman˜o f´ısico de la misma, pero
adema´s influye la distancia entre las v´ıas y el dia´metro de e´stas ya que
pueden permitir que mayor o menor cantidad de energ´ıa desborde a trave´s
de ellas.
El acoplamiento de entrada elegido para adaptar la energ´ıa de la l´ınea mi-
crostrip al resonador de entrada/salida nos permite obtener un disen˜o muy
compacto y versa´til, ya que permite conseguir diferentes factores de calidad
externo fa´cilmente al cambiar la longitud del tramo de l´ınea microstrip que
se introduce en el resonador de entrada/salida.
El taman˜o de la apertura (iris) que empleamos en los acoplamientos induc-
tivos provoca que la frecuencia de resonancia de los resonadores implicados
cambie ligeramente, ya que permitimos que las cavidades sean ele´ctricamen-
te algo mayores gracias al campo que se desborda por accio´n de la apertura.
Este efecto ha de ser compensado por medio de la reduccio´n del taman˜o
f´ısico de las cavidades afectadas.
Los acoplamientos cruzados permiten controlar la posicio´n de los ceros de
transmisio´n. Dichos ceros de transmisio´n se acercan a la frecuencia central
del filtro (hasta cierto l´ımite) a medida que intensificamos el acoplo y se
alejan a medida que hacemos que el acoplo se debilite.
La energ´ıa radiada por el slot es despreciable ya que conseguimos unas
pe´rdidas de transmisio´n bastante buenas.
El comportamiento real de esta tecnolog´ıa es bastante fiable, ya que hemos
comprobado que cumple casi con total fidelidad con la respuesta esperada
y obtenida en simulacio´n.
El factor de calidad de los filtros implementados por medio de esta tecno-
log´ıa es muy superior al que puede conseguirse por medio de otras tecno-
log´ıas planares.
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Figura 6.1: Ejemplo de un multiplexor.
Figura 6.2: Filtro de orden 4 con acoplamiento en diagonal.
L´ıneas futuras de investigacio´n.
Como l´ıneas futuras de investigacio´n para la ampliacio´n de este proyecto podemos
destacar las siguientes:
En este proyecto se ha realizado un estudio, disen˜o, construccio´n y caracte-
rizacio´n de filtros paso banda de banda estrecha con respuesta de Chebyshev
generalizada. As´ı pues, un paso ma´s ser´ıa la construccio´n de multiplexores
empleando estos filtros como componentes fundamentales. Para su cons-
truccio´n hace falta an˜adir ma´s puertos de entrada/salida de modo que se
Figura 6.3: Filtro de orden 4 con 3 ceros de transmisio´n.
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creen mu´ltiples caminos para la propagacio´n de la energ´ıa pudiendo contro-
lar la interaccio´n entre los distintos canales [23]. Un ejemplo puede verse en
la figura 6.1.
Adema´s, podemos estudiar acoplamientos en diagonal. Estos acoplamientos
introducen asimetr´ıa en nuestro circuito, tal y como podemos ver en la figura
6.2, por lo que permiten realizar filtros con respuesta asime´trica en torno a
la frecuencia central.
Por otro lado, se puede profundizar en la teor´ıa descrita en el apartado
3.2, donde se nos presentaba una matriz de acoplamientos de dimensio´n
(N + 2) × (N + 2). En el proyecto hemos construido filtros empleando
empleando la parte interna de la matriz, como si so´lo trabajaramos con
una matriz de dimensio´n N ×N , es decir sin mu´ltiples acoplamientos entre
la entrada/salida y los diferentes resonadores o con acoplo directo entre
entrada y salida. Por lo tanto, se puede explotar esa utilidad de la matriz
de acoplos extendida para disen˜ar filtros con (N − 1) ceros de transmisio´n
(ve´ase al figura 6.3) o de incluso N ceros de transmisio´n.
Otro aspecto que puede ser estudiado es la realizacio´n de filtros con nodos
no resonantes como el que aparece en la figura 6.4, el cual posee dos ceros
de transmisio´n. Este tipo de nodo permite incluir estructuras f´ısicas cuyo
comportamiento no var´ıe con la frecuencia o, al menos, no var´ıe dentro de
la banda de intere´s. En el filtro de la figura 6.4, los nodos no resonantes
vienen identificados por los nu´meros 1 y 2. Son resonadores muy desinto-
nizados, es decir, su taman˜o es tal que su frecuencia de resonancia es muy
superior o muy inferior a la banda de trabajo (suelen tener una frecuencia
de resonancia muy grande ya que, de este modo, la estructura es de menor
taman˜o).
Tambie´n se puede realizar un estudio de otros tipos de acoplamientos ele´ctri-
cos con el fin de ver cua´l es el ma´s adecuado para cada tipo de aplicacio´n.
En la figura 6.5 se muestran dos alternativas a la empleada en este proyecto
para la realizacio´n de un acoplo ele´ctrico. En la figura 6.5(a) (ve´ase [24]) se
muestra un triplete en el que el acoplo cruzado viene implementado por un
acoplo ele´ctrico que es ma´s intenso cuanto ma´s pequen˜a sea la separacio´n
S entre el resonador que se encuentra separado y los otros dos. Por otro
lado, en la figura 6.5(b) (ve´ase [25]) se muestra un filtro triplete en el que
el acoplo ele´ctrico que implementa el acoplo cruzado viene dado por medio
de la insercio´n de un resonador microstrip que se acopla a las otras dos
cavidades de gu´ıa de ondas integrada en sustrato. Se trata, por lo tanto, de
un filtro h´ıbrido microstrip - gu´ıa de ondas integrada en sustrato.
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Figura 6.4: Filtro con dos nodos no resonantes internos.
Figura 6.5: Alternativas para realizar un acoplo ele´ctrico.
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